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Doktorska disertacija obravnava implementacijo svetlobnega/barvnega senzorja in analogno 
digitalnega pretvornika na istem integriranem vezju (čipu), kjer za pravilno delovanje svetlob-
nega senzorja, umeščanja svetlobe v barvni prostor, niso potrebni dodatni barvni filtri in dragi 
tehnološki koraki. Integrirano vezje je realizirano v standardnem 130 nm procesu z dvema oto-
koma in šestimi metalnimi plastmi. 
Barvni senzor je sestavljen iz treh fotodiod z različnimi odzivi pri različnih valovnih dolži-
nah v vidnem spektru elektromagnetnega valovanja. Umeščanje odzivov fotodiod v barvni 
prostor (RGB) različnih svetlobnih virov, je bilo doseženo z dodatnim digitalnim procesira-
njem, kjer smo s statističnim urjenjem pridobili transformacijske barvne matrike in barvne 
funkcije, s pomočjo katerih smo dosegli najmanjšo napako pri umeščanju svetlobe v barvni 
prostor pri različnih svetlobnih virih. 
Za doseganje barvne selektivnosti izkoriščamo različno penetracijsko globino svetlobe pri 
različnih valovnih dolžinah, kar nam omogoča uporabo različnih parov plasti v standardnem 
CMOS procesu za doseganje barvne selektivnosti. Uporabljene fotodiode so realizirane iz na-
slednjih plasti. Dioda, ki jo sestavljata N-otok in P-substrat ima 'rdeč' odziv, dioda med N+ 
dopirano plastjo in P-substratom ima 'zelen' odziv, medtem ko ima dioda med N+ plastjo in P-
otokom 'moder' odziv. Območje generiranega toka izbranih fotodiod je med 0,1 pA in 300 nA, 
kar pomeni dinamično območje večje kot 120 dB. 
Za zagotavljanje velikega dinamičnega območja in zahtevane ločljivosti 0,1 pA ter linear-
nosti skozi celotno tokovno oziroma dinamično območje, smo kot analogno digitalni pretvornik 
izbrali sigma-delta modulator tretjega reda z eno bitnim internim kvantizatorjem, ki omogoča 
teoretično razmerje med signalom in kvantizacijskim šumom enako 148 dB ter edini omogoča 
ločljivost boljšo od 20 bitov brez dodatnih tehnoloških posegov. Uporaba modulatorja omogoča 
direktno pretvorbo vhodnega toka v digitalni signal BS (ang. 'Bit Stream - BS'), saj je prva 
integracijska stopnja v modulatorju časovno zvezna, naslednji stopnji pa sta časovno diskretni 
realizirani z vezji S-C. Uporaba časovno zveznega integratorja na vhodu, poleg direktne pre-
tvorbe toka, poenostavi tudi parametre uporabljenega ojačevalnika, kot so: pasovna širina, 
hitrost spremembe izhodne napetosti ter poraba, hkrati pa izboljša šumne karakteristike. Slabo-
sti pas sta: občutljivost na trepetanje ure ter velika odvisnost časovnih konstant na procesne 
parametre in temperaturo. 
Znižanje vpliva trepetanja ure na končno razmerje signal-šum, smo dosegli z dodatnim FIR-
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DAC filtrom v povratni veji, kjer smo izhod FIR-DAC filtra povezali z vhodom v časovno 
zvezni integrator. FIR-DAC filter deluje kot digitalno-analogni pretvornik, ki ohranja inhe-
rentno linearnost internega enobitnega kvantizatorja, z večbitnim izhodom. Povečanje števila 
izhodnih bitov digitalno-analognega pretvornika v povratni veji zniža vpliv trepetanja ure na 
končno razmerje signal šum. 
V disertaciji je predstavljen model ter simulacijski rezultati visokonivojskega modela mo-
dulatorja, njegova realizacija na tranzistorskem nivoju ter simulacijski rezultati preverjanja 
delovanja s Spice simulatorjem in izmerjeni rezultati. 
Delovanje modulatorja in fotodiod smo preveril s funkcionalnimi in kvalitativnimi meri-
tvami. Poleg funkcionalnega delovanja, šuma in ojačenja modulatorja smo preverili tudi 
svetlobno odzivnost celotnega sistema. 





The PhD thesis deals with the implementation of a color sensor and an analog to digital con-
verter on a single chip. The thesis presents the implementation of sigma delta modulator and 
the color sensor without additional optical filters, or additional expensive technology steps to 
achieve color selectivity and high resolution. The integrated circuit (System on Chip – SoC), 
which includes three photo-diodes and the modulator is implemented in a standard 130 nm 
twin-wel CMOS process, with 6 metal layers. 
The color sensor is a combination of three photodiodes with diferent spectral responses for 
diferent wavelengths of visible light. Idealy the produced color sensor responsivity should 
match to RGB color-match function. To achieve matching, a set of transformation matrices is 
used to match the produced response to the RGB color space for diferent light sources. Appro-
priate statistical training assures minimum eror for the color placement in the color space for 
diferent light sources. 
Three diferent photodiodes are used; one with a “green”, the second with “blue” and the 
third with “red” response. Because light has different penetration depth at diferent wave-
lengths, diferent layers can be used. For a ‘‘red’ response, the N-wel and P-substrate is used; 
for a ‘‘green’ response, the N+ and P-substrate is used and for a ‘blue’ response a N+ and P-
wel is used. The light generated curent of the photodiodes is in the range from 0.1 pA to 300 
nA, which translates to a dynamic range of 120 dB. 
To achieve resolution of 0.1 pA and a dynamic range bigger that 120 dB, a sigma-delta 
modulator architecture was selected. High dynamic range, high linearity and 20 – bit resolution 
is achieved with third order sigma delta modulator with a one-bit internal quantizer, which of-
fers a theoretical signal to quantization noise ratio of 148 dB. Additional advantage of the ΣΔ 
modulator is its ability to convert input curent directly into a digital “bit-stream”. This is pos-
sible due to the fact, that the first integrating stage is continuous time and converts the photo-
curent of the light directly into voltage, while the second and the third integrator remain dis-
crete time, and ofer more accurate placement of poles and zeros of the noise transfer function. 
Continuous time integrator in the first stage simplifies the requirements of the operational 
amplifier like: bandwidth, slew rate, power consumption and ofers lower noise. Unfortunately 
the continuous time integrating stage is susceptible to clock jiter and to process and environ-
mental parameters. 
To reduce the clock jiter influence on the signal to noise ratio an additional FIR-DAC filter 
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is placed in the feedback loop. The filter acts as a multi – bit digital to analog converter with 
inherent linearity of a single – bit digital to analog converter. The added FIR-DAC filter reduces 
the amplitudes of the output steps of the digital to analog converter and thus reduces the efect 
of the clock jiter. 
This work presents the model and the system level simulations of the modulator, the circuit 
implementation and the spice simulation results, which are compared to system level simulation 
results for confirmation. The modulator and the photodiodes are implemented in twin-wel 
130nm CMOS process with 6 metal layers. Measured results confirm the functionality of the 
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Seznam uporabljenih simbolov in oznak 
 
AAF  anti-aliasing filter 
ADC  analogni-digitalni pretvornik 
ALS   senzor za zaznavanje sobne svetlobe 
APS   aktivna svetlobna pika 
BS   bit-stream 
CAD  načrtovanje z računalniškimi orodji 
CIE internacionalna komisija za osvetlitev – Internationa Commission on Iluminatioon 
CIFB  kaskada integratorjev s povratno zanko 
CT   časovno zvezni sistem 
CMFB  vezje za sofazno korekcijo  
CMOS  komplementarni MOS tranzistor 
DAC  digitalno-analogni pretvornik 
Dn, Dp  difuzijski konstanti elektronov in vrzeli 
DFF   D flip-flop 
DSP   digitalni signalni procesor 
DT   časovno diskretni sistem 
E    električno polje 
FDA  diferencialno diferencialni ojačevalnik 
FPGA  programirljiva vezja 
FFT   hitri Fourierjev transform 
FIR   končni trajanje odziva na enotin impulz 
G(n,p)  generacija elektronov in vrzeli 
k    Boltzmannova konstanta 
MOS  unipolarni trnazistor z izolirano krmilno elektrodo 
ni    koncentracija prostih elektronov 
NA, ND  koncentracija akceptorskih in donorskih primesi 
NMOS  n-kanalni MOS tranzistor  
NTF   šumna prevajalna funkcija modulatorja 
NRZ  tokovni DA brez vrnitve v izhodišče ('ang. NonReturn to Zero') 
n, p   koncentracija prostih elektronov vrzeli, vrzeli 
PCB   tiskano vezje 
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PMOS  p-kanalni MOS tranzistorja 
RGB  barvni prostor RGB – rdeča, zelena, modra 
RZ   tokovni D/A z vrnitvijo v izhodišče ('ang. Return to Zero') 
S-C   vezja zgrajena iz stikal in kondenzatorjev 
SDM  sigma-delta modulator 
SNR   razmerje signal šum 
SQNR  razmerje med signalom in kvantizacijskim šumom 
SOC  sistem na čipu 
SR   končno hitrost spremembe na izhodu (napetost, tok) 
STF   signalna prevajalna funkcija modulatorja 
XYZ  barvni prostor XYZ 
εs    dielektričnost polprevodnika 
σ2    varianca 




























Za natančno umeščanje barve vpadne svetlobe, je poleg velikega dinamičnega območja in ve-
like občutljivosti, potrebna tudi informacija o 'barvi' vpadne svetlobe. Če želimo vpadno 
svetlobo umestiti v enega od barvnih prostorov, so potrebni najmanj trije svetlobni odzivi, ozi-
roma tri barvne komponente v izbranem barvnem prostoru npr. RGB, s pomočjo katerih dobimo 
ustrezno informacijo o barvi. Cilj doktorskega dela je zasnova integriranega vezja, ki vsebuje 
večbarvni svetlobni senzor, analogno digitalni pretvornik z dinamičnim območjem večjim od 
120 dB in dodatnim digitalnim procesiranjem signalov, za umeščanje vpadne svetlobe v 
ustrezni barvni prostor.  
Senzor je sestavljen iz treh fotodiod, ki imajo različno odzivnost pri valovnih dolžinah med 
400 in 700 nm (vidna svetloba). Fotodiode predvidoma generirajo tok med 0.1 pA in 300 nA, 
ki ga v digitalni tok ničel in enic (ang. 'bit-stream - BS’) pretvarja hibridni sigma delta modu-
lator tretjega reda, BS pa v večbitno digitalno besedo decimacijski filter 4. reda. Za umeščanje 
v barvni prostor poskrbi dodatni digitalni signalni procesor, ki je trenutno ločeno realiziran z 
FPGA vezjem [1], [2]. 
1.1 Doseganje dinamičnega območja nad 120 dB 
Dinamično območje je eno od glavnih meril kakovosti svetlobnih senzorjev, saj določa raz-
merje med maksimalno in minimalno osvetlitvijo svetlobnega senzorja. V primeru majhnega 
dinamičnega območja detektorja, lahko velika osvetlitev povzroči nasičenje, kar povzroča iz-
gubo informacije. Izboljšavo dosežemo z nižanjem šuma in z razširitvijo območja nasičenja k 
višji osvetlitvi [3]–[5]. Poleg velikega dinamičnega območja so pomembni tudi: občutljivost 
pri zahtevani valovni dolžini, linearnost med vpadno svetlobo in izhodnim tokom, hitrost od-
ziva, kvantni izkoristek, ter drugi parametri. Za uspešno razširitev dinamičnega območja je 
potrebno poskrbeti, da elektronsko vezje za detekcijo ne vpliva na merilni rezultat s svojim 
šumom in nelinearnim popačenjem. Lastnosti celotnega sistema tako pogojujejo parametri sen-
zorja ter parametri detekcijskega elektronskega vezja (integrirane elektronike) kot so: šum, 
pasovna širina ter maksimalna velikost senzorja z dodano elektroniko. 
Obstaja več metod/pristopov k zagotavljanju velikega dinamičnega območja svetlobnih sen-
zorjev, kot so: logaritemska (ang. "Companding"), več-območna (ang. "Multimode"), senzorji 
s prilagoditvijo kapacitivnosti (ang. "Clipping"), frekvenčni senzorji, ki merijo čas do nasičenja 
(ang. "Time to Saturation - TTS"), senzorji z globalno nastavljivim časom integracije in senzorji 
s samonastavljivim časom integracije. 
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1.2 Doseganje barvne selektivnosti 
Zadovoljivo barvno selektivnost lahko dosežemo na različne načine. Večina barvnih senzorjev 
na trgu je zgrajena iz osnovnega detektorja in dodatnega barvnega filtra [6]. Če obstaja možnost 
uporabe CMOS tehnologije, ki omogoča uporabo večjega števila otokov je mogoče realizirati 
vertikalne fotodiode. Fototok vertikalnih fotodiod je tako odvisen od penetracijske globine sve-
tlobe [7], [8]. 
Realizacija fotodiod v standardnem CMOS procesu, brez uporabe dodatnih filtrov in z upo-
rabo dveh otokov, je mogoča z uporabo že obstoječih PN spojev. Možni pari so: kombinacija 
N+ in P-otoka, N+ in P-substrata ter N-otoka in P-substrata. Delovanje selektivnosti pogojuje 
penetracijska globina svetlobe in z njo pogojena generacija prostih nosilcev, ki jo določa va-
lovna dolžina vpadne svetlobe. Vsaka fotodioda ima značilen spektralni odziv (rdeča, zelena, 
modra), kar zadošča za umestitev v barvni prostor RGB. Realizirani foto-detektor sestavljajo 
tri fotodiode z dimenzijami 50 µm x 250 µm. 
1.3 Analogno digitalni pretvornik 
Kot smo omenili obstajajo različne metode in arhitekture za zagotavljanje velikega dinamič-
nega območja fotodetektorjev, vendar po večini ne zagotavljajo zadostne ločljivosti skozi 
celotno dinamično območje, predvsem pri višjih osvetlitvah. Če smo želeli pretvoriti svetlobno 
generirani tok v 20-bitno besedo, v celotnem območju, je bila edina opcija uporaba sigma-delta 
modulatorja. 
Glave prednosti sigma-delta analogno-digitalnih pretvornikov, ki ga sestavljata sigma-delta 
modulator in decimacijski filter so: robustnost, doseganje ločljivosti nad 20-bitov brez dodatnih 
dragih tehnoloških korakov in enostaven anti-aliasing filter zaradi visokega razmerja prevzor-
čenja. Še posebej so primerni za realizacijo v sodobni CMOS tehnologiji, kjer lahko učinkovito 
realiziramo digitalna vezja ter enostavna analogna vezja. Realizacija, kjer prevladujejo digi-
talna vezja s svojo robustnostjo dovoljujejo večje variacije analognih komponent. 
Na podlagi zahtev smo določili red modulatorja in število bitov internega kvantizatorja z 
uporabo orodja Delta Sigma Toolbox [9], na podlagi arhitekture kakskade integratorjev s po-
vratno zanko (ang. 'Cascade of Integrators with Distributed Feedback - CIFB'). S 
pridobljenimi koeficienti in arhitekturo smo pripravili visokonivojski model, kjer smo posto-
poma vključevali neidealnosti kot so: končno ojačenje ojačevalnikov, končno pasovno širino, 
končno hitrost spremembe izhodne napetosti (ang. 'slew-rate – SR'), šum (termični, 1/f in kT/C 
šum) ter dovoljeno trepetanje ure. Kot prvo smo si izbrali CIFB implementacijo modulatorja z 
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vezji S-C, pri kateri se je izkazalo, da bila nominalna vzorčevalna kapacitivnost modulatorja 
prevelika za doseganje razmerja signal šum nad 120 dB. S tem razlogom smo časovno-diskretni 
integrator v prvi stopnji nadomestili s časovno zveznim integratorjem. 
1.4 Vpliv trepetanja ure na končno razmerje signal šum 
Uporaba časovno zveznega integratorja prinaša kar nekaj prednosti kot so: nižja zahtevana pa-
sovna širina, nižja hitrost spremembe izhodne napetosti, manjša poraba, boljše šumne 
karakteristike uporabljenega operacijskega ojačevalnika v časovno zveznem integratorju v pri-
merjavi z operacijskim ojačevalnikom, uporabljenim v časovno diskretnem integratorju. 
Vendar je občutljivost časovno zveznega integratorja na trepetanje ure, ki krmili digitalno-ana-
logni pretvornik v povratni veji, velika in močno kvari končno razmerje signal šum. Pojav je 
posebej izrazit pri uporabi eno-bitnega internega kvantizatorja in eno-bitnega digitalno-analog-
nega (DA) pretvornika. 
Vpliv trepetanja ure smo znižali z dodatnim FIR-DAC filtrom v povratni zanki, ki deluje kot 
digitalno-analogni pretvornik, ki ohranja inherentno linearnost enobitnega pretvornika in se na 
izhodu obnaša kot večbitni digitalno-analogni pretvornik. Z zmanjšanjem tokovnega koraka 
digitalno-analognega pretvornika smo zmanjšali vpliv trepetanja ure, ter tako dosegli zadovo-
ljivo razmerje signal šum, ki ostaja nad 120 dB, kljub trepetanju ure v razredu 50 ps. Z vnosom 
dodatnega FIR-DAC filtra v povratno zanko smo spremenili šumno in signalno prevajalno 
funkcijo modulatorja. 
Prvotno stanje smo dosegli s kompenzacijo dodanega FIR-DAC filtra, kjer smo v drugo po-
vratno vejo dodali dodatno vezje s prevajalno funkcijo, ki smo jo določili tako da izniči 
spremembo v signalni in šumni prevajalni funkciji, ki je vnesel FIR-DAC filter. Pripravili smo 
visokonivojski model, kjer smo upoštevali neidealnosti uporabljenih komponent in vpliv trepe-
tanje ure, ki smo ga uspešno znižali z uporabo FIR-DAC filtra v povratni veji. 
1.5 Realizacija modulatorja na tranzistorskem nivoju in meritve  
Z definiranimi podsklopi modulatorja na sistemskem nivoju, smo modulator realizira na tran-
zistorskem nivoju. Posamezne celice in podsklope smo analizirali s pomočjo Spice simulatorja, 
kjer smo preverjali funkcionalnost vezja ter ostale lastnosti modulatorja kot so: ojačenje, šum, 
poraba … 
Za preverjanje delovanja celotnega modulatorja smo morali uporabiti časovno analizo (za-
radi nelinearnosti internega eno-bitnega kvantizatorja). Dolžino časovne simulacije pogojuje 
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zahtevana ločljivost FFT-ja, ki jo določa vzorčevalna frekvenca Fs in število vzorcev N [10]. 
Ločljivost frekvenčnega koraka za dano vzorčevalno frekvenco in število vzorcev opisuje (1) 
 
skFf N
 . (1) 
 
Za verodostojen FFT vhodnega signala s frekvenco 512 Hz, ki ga vzorčimo z 2 MHz je potre-
bujemo 216 vzorcev, če želimo doseči ločljivost frekvenčnega koraka boljšo od 50 Hz. Pri 
vzorčevalni frekvenci 2 MHz in 216 časovnih vzorcih je potrebna časovna simulacija, v trajanju 
najmanj 33 ms. Izkazalo se je, da je preverjanje delovanja modulatorja časovno zelo zamudno, 
saj je potreben čas za izračun 33 ms časovne simulacije, enak petim dnem. Ob vključitvi para-
zitnih kapacitivnosti in upornosti, ki se pojavijo po pridobljeni sestavnici mask, se računski čas 
še dodatno poveča. 
Po opravljenem bondiranju in pripravi testne tiskanine smo opravili meritve, kjer smo pre-





2.  Svetlobni in barvni senzorji 
Ne glede na natančnost analogno-digitalnega (AD) pretvornika uporabljenega pri zaznavanju 
intenzitete vpadne svetlobe in pripadajoče valovne dolžine (barve), brez kvalitetnega foto-de-
tektorja, ki mora poleg dobre absorpcije, imeti tudi dobro valovno (barvno) selektivnost, ne bo 
mogoče dovolj natančno določiti intenziteto in barvo vpadne svetlobe ter jo umestiti v enega 
od barvnih prostorov RGB, XYZ [11][12]. Analizo, simulacije in implementacijo barvnega 
senzorja (fotodiod) so prevzeli kolegi iz Fachhochschule Kärnten v Beljaku, kjer so bile oprav-
ljene tudi optične meritve. V naslednjih poglavju sledi predstavitev in opis delovanja 
uporabljenih svetlobnih senzorjev – fotodiod. 
2.1 Foto-detektorji 
Naloga svetlobnih senzorjev oziroma foto-detektorjev je pretvorba vpadne svetlobe (elektro-
magnetnega valovanja), v električne signale (fototok). Osnovni delec svetlobe je foton, katerega 
hitrost c v mediju z lomnim količnikom n opisuje enačba (2). 
 
0cc n , (2) 
 
kjer c0 predstavlja hitrost svetlobe v vakumu [13]. Bolj uporabna je relacija med valovno dol-




hc hcE h     , (3) 
 
kjer h predstavlja Planckovo konstanto, E energijo v eV, c0 hitrost svetlobe v vakumu in λ0 
valovno dolžino. Ker sta svetlobni senzor in pripadajoča elektronika, analogno-digitalni pre-
tvornik in digitalni signalni procesor, realizirana/integrirana na skupnem polprevodniku/ 
siliciju, je potrebno natančno razumevanje optičnih lastnosti izbranega polprevodnika ter pro-
cesnih korakov. Glavni namen integracije svetlobnega detektorja in elektronike na istem 





Slika 2: Absorpcijski koeficient različnih polprevodnikov [13] 
2.1.2 Optične lastnosti polprevodnika – silicija 
Optične in električne lastnosti elementa določa njegova energijska reža [13], [15], [16], ki do-
loča ali je element prevodnik, izolator ali polprevodnik. Kadar se valenčni in prevodniški pas 
prekrivata, govorimo o prevodniku, kadar pa je energijska reža velika, govorimo o izolatorju. 
V primeru polprevodnikov silicija in germanija, ki ju smatramo za polprevodnika, pa energijski 
reži znašata 1,12 eV oziroma 0.67 eV pri sobni temperaturi. Maksimalni valovni dolžini foto-





E  . (5) 
 
Svetloba (foton) se absorbira, kadar je energija fotona večja ali enaka energijski reži elementa, 
kar posledično ustvari par elektron-vrzel [13]–[15], [17]. Kadar pa je energija fotona manjša od 
energijske reže se foton ne absorbira in material je zanj prepusten. 
2.1.3 Definicija barve 
Pojem barve, kot jo poznamo, predstavlja vizualno percepcijo, ki omogoča razlikovanje pred-
metov po intenziteti in valovni dolžini svetlobe [18]. Za zaznavanje barve pri ljudeh skrbijo za 
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to specializirani receptorji v očesu, ki ob prisotnosti svetlobe pošiljajo signal v možgane, kjer 
jih ti primerno interpretirajo. Predvideva se da so v očesu trije različni tipi barvnih receptorjev 
(S, M, L), kjer je vsak občutljiv na svetlobo z določeno valovno dolžino. Vidna svetloba se 
nahaja med valovnima dolžinama 380 in 780 nm, kot je prikazano na Sliki 3. 
Za lažjo kvalifikacijo barve in barvnih odtenkov je CIE (Mednarodni komite za osvetlitev) 
[12] definiral prva matematična barvna prostora RGB in XYZ, na podlagi zaznavanja člove-
škega očesa, ki vsebuje receptorje za kratke (S), srednje (M) in dolge (L) valovne dolžine. 
Normirano občutljivost receptorjev za kratke, srednje in dolge valovne dolžine prikazuje Slika 
3. Ne glede na uporabljeni barvni prostor so za opis barve v izbranem barvnem prostoru po-
trebne tri temeljne meritve, ki jih je potrebno pravilno interpretirati. 
 
 
Slika 3: Normalizirana občutljivost človeškega očesa [15] 
2.1.4 Svetlobni-barvni senzor 
Za uspešno interpretacijo barve vpadne svetlobe v barvni prostoru je potrebno zagotoviti raz-
lične odzive na kratke, srednje in dolge valovne dolžine. Velika večina barvnih senzorjev je 
zgrajena iz osnovnega svetlobnega senzorja in dodatnega barvnega filtra, prikazanega na Sliki 
4 [6]. Slabost barvnega senzorja z dodanim filtrom je v povečani kompleksnosti izdelave sen-
zorja in višji ceni, saj so potrebni dodani tehnološki koraki. 
Če imamo na razpolago CMOS tehnologijo, ki omogoča tretji otok (ang. 'Wel'), lahko re-
aliziramo vertikalno fotodiodo, ki se obnaša kot barvni senzor [7] [8]. Barvni senzor, ki deluje 
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na principu globine penetracije svetlobe glede na valovno dolžino brez dodatnega filtra, je pri-
kazan na Sliki 5 [19]. 
Svetloba z daljšo valovno dolžino prodre globje v silicij v primerjavi s svetlobo s krajšo 
valovno dolžino. Barvno selektivnost določajo lastnosti treh vertikalnih fotodiod. Svetloba, ki 
vstopi v silicij, se absorbira in generira pare elektron-vrzel. Generacija parov elektron-vrzel G, 
je odvisna od absorpcijskega koeficienta α, vpadne moči svetlobnega toka P0, penetracijske 
globine y, preseka A in energije fotona hυ (6) [13] 
 




Slika 4: Polje svetlobnih senzorjev s selektivnim filtrom [20] 
 
Slika 5: Barvni senzor brez uporabe filtra [21] v tehnologiji s tremi otoki 
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2.2  PN-spoj 
Med najpomembnejše svetlobne detektorje štejemo fotodiode [15], [16], [22]. Pravzaprav sko-
raj vsi novejši senzorji, oziroma senzorski sklopi v zabavni elektroniki, kot svetlobni/barvni 
senzorski element uporabljajo fotodiodo; uporabljena je izključno CMOS tehnologija. 
Dioda [15] [16] je zgrajena iz dveh polprevodniških plasti nasprotnih tipov (Slika 6). Poleg 
diode s PN strukturo, se pogosto pojavlja tudi PiN struktura diode. Razlika med strukturo PN 
in PiN diodo je v dodatnem srednjem sloju, ki je občutno širši od širine osiromašenega področja 
PN-spoja. Srednji sloj je večinoma šibko dopirani intrinzični polprevodnik, ki omogoča opti-
mizacijo kvantnega izkoristka in hitrost odziva [15], [16]. PiN diode se uporabljajo v močnostni 












Slika 6:  PN-spoj, simbol diode ter PiN dioda 
2.2.1  PN-spoj v termičnem ravnovesju brez priključenega zunanjega vira 
Slika 7 a) prikazuje p in n tip polprevodnika ter Fermijeve nivoje pred fizično združitvijo. Pred 
združitvijo se Fermijeva nivoja v p in n tipu polprevodniku razlikujeta. V p polprevodniku je 
Fermijev nivo bližje valenčnemu nivoju, medtem ko je v n polprevodniku bližje prevodnemu 
pasu. Ob združitvi p in n polprevodnikov, prikazani na Sliki 7 b), veliki koncentraciji vrzeli in 
elektronov povzročita difuzijo nosilcev. Vrzeli iz p polprevodnika difundirajo v n polprevodnik, 
medtem ko elektroni iz n tipa difundirajo v p polprevodnik. Z difuzijo elektronov in vrzeli na-
stajajo v p polprevodniku nepremični negativno ionizirani in v n polprevodniku pozitivno 
ionizirani ioni. Sčasoma nepremični ioni, ki so nastali zaradi difuzije, povzročijo električno 





















Slika 7: Enakomerno dopirana p in n polprevodnika pred združitvijo a) in po združitvi b) 
Električno polje, ki ga ustvarjajo nepremični ioni, začne zavirati difuzijo vrzeli iz p v n tip 
polprevodnika in elektronov iz n v p tip polprevodnika. Vzpostavi se ravnovesje, v katerem ni 
toka v skladu z enačbo (7) in (8) [13][16] [15], kjer sta tokovni gostoti elektronov Jn in vrzeli 
Jp enaki nič. 
0p p pdpJ q pE qDdx    (7) 
0n n ndnJ q nE qDdx    (8) 
 
Električni naboj predstavlja q, µn mobilnost elektronov, µp mobilnost vrzeli, E električno polje, 





, ki predstavljata porazdelitvi elektronov in vrzeli. Če privza-
memo eksponentno porazdelitev elektronov , kjer Ef predstavlja Fermijev nivo, Ei 
intrinzični fermijev nivo, ni intrinzično število nosilcev in vrzeli ter Einsteinovi relaciji za Dp 
in Dn, zapišemo enačbi (7) in (8) kot (9) in (10) (Slika 7 b). 
 
0fp p
dEJ pdx    (9) 
0fn n
dEJ pdx   (10) 
 
Enačbi (9) in (10) sporočata, da v termičnem ravnovesju ni tokovne gostote, kar pomeni, da 
mora biti Fermijev nivo konstanten, torej neodvisen od koordinate x, kot je prikazano na Sliki 
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7 b). Vgrajeno električno polje oziroma napetost med p in n tipom polprevodnika, včasih poi-




kT NNV q n
    
 . (11) 
 
Kjer NA in ND predstavljata koncentracijo akceptorskih in donosrkih primesi, ni intrinzično kon-
centracijo elektronov, q električni naboj, k Boltzmannovo konstanto, in T absolutno 
temperaturo. 
2.2.2 Kapacitivnost osiromašenega področja PN-spoja 
Kapacitivnost osiromašenega področja na enoto površine je definirana kot sprememba naboja 





dQ dQC dQdV WW


   , (12) 
 
kjer je εs dielektričnost polprevodnika in W širina osiromašenega področja. Ugotovimo, da je 
kapacitivnost osiromašenega dela  PN-spoja približno enaka kapacitivnosti dveh paralelnih 
plošč, kjer razdaljo med ploščama predstavlja širina osiromašenega področja W, kot je prika-
zano na Sliki 7 b). Vendar pa (12) kot dober približek za izračun kapacitivnosti velja samo ob 
zaporni polarizaciji PN-spoja. Enačbo (12) priredimo v (14), [16] [15] ob upoštevanju (13), ki 
opisuje širino osiromašenega področja, kjer je εs porazdelitev električnega polja, V napetost, q 





  (13) 
 2s s Dj b
q NC W V V




2.2.3 Režimi delovanja diode 
V splošnem za  PN-spoj velja, da prepušča tok samo v eni smeri. Slika 8 prikazuje značilno 
tokovno – napetostno karakteristiko PN-spoja za silicij in germanij. Kadar je PN-spoj prevo-
dno polariziran se pri 'kolenski' napetosti tok hipoma poveča, kadar pa je spoj zaporno 
polariziran teče preko diode samo majhen tok, poimenovan temni tok, ki ga opisuje (15) [16] 
[15], ki je zelo pomemben kadar uporabljamo diodo kot svetlobni senzor saj določa minimalno 
osvetlitev, ki smo jo še sposobni zaznati. 
 
 2() pnDK i
A n D p
D TD Ti AqnT NL NL
     




Slika 8: Tokovno napetostna karakteristika diode [23] 
 
Dioda bo prepuščala samo temni tok v zaporni smeri, dokler ne dosežemo kritične napetosti, 
kjer tok zopet hipoma naraste. Točki, v kateri pride do večje tokovne gostote, rečemo prebojna 
napetost. Tipični predstavnik, ki prevaja tok v zaporni smeri, je prebojna dioda, ki je modifici-
rana dioda z znižano prebojno napetostjo [16] [15]. ¸ 
2.2.4  Fotodioda kot detektor svetlobe  
Kadar fotodiodo uporabljamo kot svetlobni senzor, je ta po navadi zaporno polarizirana. Z za-
porno napetostjo nekoliko zmanjšamo kapacitivnost osiromašenega področja na račun 
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povečanja šuma. Velikost površine fotodiode je kompromis med hitrostjo odziva in kvantno 
učinkovitostjo. 
Kadar uporabljamo fotodiodo v zapornem režimu, imamo dva tokovna prispevka: prvi to-
kovni prispevek temni tok, ki je prisoten ne glede na osvetlitev fotodiode [16] [15]. 
Poenostavljeno ga opisuje (16) [16] [15], kjer A predstavlja površino preko katere se gibljejo 
elektroni, q je električni naboj, ni predstavlja število intrinzičnih prostih nosilcev, Dn in Dp di-
fuzijski konstanti, NA in ND število akceptorskih in donorskih primesi in Lp ter Ln difuzijski 
dolžini. Velikost temnega toka se giblje med pA do nA in je močno temperaturno odvisna. 
Temni tok predstavlja omejitev glede minimalne osvetlitve, ki jo bo sistem še sposoben zaznati. 
 
 2() () pnDK i
A n D p
D TD Ti T AqnT NL NL
       (16) 
 
Drugi tokovni prispevek pa je svetlobno generirani fototok. V grobem za fotodiodo velja, da je 





  , (17) 
 
kjer η predstavlja kvantni izkoristek, ki je definiran kot število ustvarjenih parov elektron-vrzel 
za vsak vpadli foton. Foto tok je torej razmerje kvantnega izkoristka in energije fotona, pri 
vpadni moči P. Ker kvanti izkoristek večinoma ni znan se za svetlobne detektorje enačba (17) 
preoblikuje v (18), kjer razmerje med generiranim foto-tokom in močjo vpadne svetlobe ime-








Slika 9: Odziv fotodiode v odvisnosti od valovne dolžine [24] 
2.3 Lastnosti fotodiode 
Pomembnejše lastnosti fotodiode, ki smo jih upoštevali so: temperaturna odvisnost intrinzič-
nega števila prostih nosilcev, temperaturna odvisnost temnega toka in temperaturna odvisnost 
vgrajenega potenciala. 
2.3.1 Temperaturna odvisnost temnega toka in vgrajenega potenciala 
Tipično velja, da se temni tok podvoji vsakih 5-10°C. Enačba (19) opisuje temperaturno odvi-
snost temnega toka, ki je sorazmerna spremembi intrinzičnega števila prostih nosilcev s 
spremembo temperature, opisano v enačbi (20) [13], [15]–[17]. 
 
 2() () pnDK i
A n D p
D TD Ti T AqnT NL NL
     







          (20) 
 
Temperaturno območje, ki je zanimivo za sisteme, ki nas zanimajo, je med -40°C in 125°C 
[25]. Poleg vpliva temperature na temni tok je potrebno upoštevati tudi vpliv temperature na 
vgrajeni potencial fotodiode, ki ga podaja (21). 
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 2ln A DD i
kT NNV T q n T
     
  (21) 
 
2.3.2 Temperaturna odvisnost napetosti fotodiode ob upoštevanju napetostno odvisne 
kapacitivnosti PN-spoja 
Preprost model fotodiode, ki vključuje temni tok, fototok in napetostno odvisnost kapacitivnosti 
PN-spoja opisuje enačba (22) [26] [27] in prikazuje Slika 10. Model je uporabljen pri analizi 
spremembe napetosti fotodiode, ki jo povzroči vpadna svetloba ter pri modeliranju celotnega 









Slika 10: Nadomestno vezje fotodiode 
 
 
 PH DKs s
i t i tdV
dt CVt
 , (22) 
 
Rešitev enačbe (22), kjer je upoštevana napetostna odvisnost kapacitivnosti C opisana v (24), 
podaja (23). Co predstavlja kapacitivnosti PN-spoja ob času t=0 (Slika 11). V0 predstavlja na-
petost na PN-spoju ob času t=0. Vd je vgrajeni potencial [26] [27]. 
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Slika 11: Temperaturna odvisnost napetosti Vs, pri foto toku 300 nA 
 
Slika 11 prikazuje temperaturno odvisnost napetosti Vs skozi čas, pri petih različnih temperatu-
rah, fototoku 300 nA in temperaturno odvisnem temnem toku. Temperaturno odvisnost v enačbi 
(23) v največji meri izkazujeta temni tok in vgrajeni potencial. 
2.4 Zgradba foto detektorja in uporabljen CMOS proces 
Optične in električne lastnosti fotodiode so odvisne od uporabljenega osnovnega elementa (si-
licij, germanij) oziroma od samega procesa izdelave. V našem primeru je bil uporabljen 
standardni CMOS proces, kjer je presek p in n tipa tranzistorjev v tipičnem CMOS procesu 
prikazan na Sliki 12. Iz Slike 12 je razvidno, da je p-tip tranzistorja zgrajen v N-otoku, kjer sta 
izvor in ponor narejena z močno implantacijo akceptorskih primesi, medtem ko se N-tip tran-
zistorja nahaja v P-otoku s ponorom in izvorom iz močno dopiranih plasti z donorskimi 





Slika 12: Presek NMOS in PMOS tranzistorja v tipičnem CMOS procesu [14] 
2.4.1 Fotodioda v standardnem CMOS procesu 
Realizacija fotodiod v standardnem CMOS procesu brez uporabe dodatnih filtrov in dragih po-
stopkov občutno poceni proizvodnjo, kar je eden od glavnih pogojev za masovno proizvodnjo 
katerega koli produkta. 
Z uporabo standardnega CMOS procesa, brez uporabe dragih dodatnih procesnih postopkov, 
kjer sta na razpolaga dva otoka (N in P), je mogoče realizirati fotodiode z že obstoječimi PN-
spoji, kot prikazuje Slika 13. Na razpolago so trije tipi PN-spojev. Prvi spoj je kombinacija P+ 
plasti in N-otoka Slika 13 a), ki je uporabna pri merjenju vidne svetlobe z nizko valovno dol-
žino. Drugi PN-spoj Slika 13 b) je zgrajen med N-otokom in P-substratom, ki zagotavlja odziv 
preko celotnega vidnega spektra svetlobe ter tretji PN-spoj na Sliki 13 c), ki ga sestavlja kom-
binacija N+ plasti in P-substrata [14], [28], [29]. 
 
Slika 13: Možni PN-spoji v standardnem CMOS procesu: a) P+ plast in N-otok za svetlobo z nizko valovno 




2.4.2 Zgradba uporabljene fotodiode  
Slika 14 prikazuje zgradbo foto detektorja, ki smo ga uporabili kot barvni svetlobni senzor. Kot 
smo že omenili, za pravilno umeščanje svetlobne v barvni prostor potrebujemo tri spektralne 
odzive. Za selektivnost med kratkimi in dolgimi valovnimi dolžinami vidne svetlobe skrbita 
diodi s priključkoma NWD in NPPW na Sliki 14, medtem ko za širok spekter skrbi dioda med 
P-substratom in NWL priključkom. 
otok otok otok otokotok
 
 
Slika 14: Zgrada uporabljenega foto detektorja [28], [29] 
 
Princip delovanja selektivnosti pojasnjuje Slika 15, kjer penetracijsko globino svetlobe in z njo 
pogojeno generacijo prostih nosilcev določa valovna dolžina svetlobe. Ob prisotnosti svetlobe 
se večina prostih nosilcev generira ob površini, kar povzroči nosilce v otoku pod osvetlitvijo 
(NWL), ki ima širok spektralni odziv. Ob prisotnosti svetlobe z daljšo z daljšo valovno dolžino, 
prihaja do generacije prostih nosilcev tudi globje v siliciju, ki s pomočjo difuzije, ki jo določata 
električno polje in gradient nosilcev dosežejo otok, ki ni pod osvetlitvijo (NWD). Spektralni 






Slika 15: Difuzija prostih nosilcev a) na modro svetlobo in b) rdečo svetlobo [14], [28], [29] 
 
Slika 16: Spektralni odziv osvetljenega in neosvetljenega dela fotodiode 
Tokovni spektralni odzivi fotodiod NPL, NWD in NPPW prikazanih na Sliki 14 je prikazan na 
Sliki 17, na Sliki 18 pa odzivnost, ki jo določena z enačbo (18), kjer je razvidno da ima NPPW 
'moder' odziv saj je odzivnost najvišja pri nizkih valovnih dolžinah okoli 500 nm. Foto-diodi 
NPL in NWD pa imata odzivnost skozi celotno področje med 400 nm in 800 nm. Razlika NWD 
in NPL odziva nam podaja 'zeleni' odziv, NWD pa 'rdeč odziv'. Slika 19 prikazuje končno 
zgradbo foto-detektorja, ki je dolg 250 µm in širok 50 µm. 























Slika 17: Simulacijski rezultati: tokovni odziv foto-detektorja 
 




Slika 19: Sestavnica mask foto detektorja [14], [28], [29] 
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3. Analogno/digitalni pretvornik 
V zadnjih desetletjih so digitalna vezja prevzela naloge računskih operacij v elektronskih na-
pravah in s svojo robustnostjo povsem izrinila analogna vezja. Tipičen CMOS proces omogoča 
izdelavo digitalnih vezij, ki predstavljajo zelo hitre in kompleksne sisteme. Sledenje Moorovi 
napovedi [30], ki predvideva povečanje števila tranzistorjev v integriranem vezju vsaki dve leti, 
omogoča gostejšo integracijo, večje število funkcij, povečano računsko moč ter nižjo ceno. Na-
šteto močno povečuje vlogo digitalnih vezij v signalnem procesiranju in ostalih računskih 
procesih. 
Pojavi ki jih opazujemo v naravi na makro nivoju, ostajajo zvezni/analogni, zato še vedno 
obstaja potreba po analognih vezjih, oziroma analognodigitalnih pretvornikih (ang. 'Analog to 
Digital Converter – ADC'), ki so sposobni pretvoriti analogne/zvezne fizikalne pojave (signale) 
v digitalno obliko. Kot omenjeno, se s konstantno izboljšavo digitalnih vezij srečujejo tudi ana-
logna vezja, ki morajo slediti trendom digitalnih vezij [31], [32]. 
Slika 20 prikazuje princip delovanja sistema za zajem obdelavo in posredovanje pojava v 
naravi, npr. zajem zvoka ali slike. Analogni vhodni signal pridobimo z uporabo različnih sen-
zorjev/aktuatorjev, ki pretvarjajo fizikalne zvezne pojave (zvok) v signale, ki jih nato dalje 
obdelujemo z dodatnimi ojačevalnimi stopnjami, filtri in pretvorbo iz analognih v digitalne sig-
nale (ADC). V osrednjem bloku na Sliki 20 je prikazan digitalni signalni procesor (ang. 'Digital 
Signal Processor – DSP'), kjer se izvajajo računske operacije, kot so množenje, seštevanje in 
bolj zahtevne matematične operacije, kot na primer FFT. DSP je v celoti realiziran s pomočjo 
digitalnih vezij. Zadnja stopnja po potrebi pretvori signale iz digitalne domene v ana-
logne/zvezne signale, kar realizira digitalno-analogni pretvornik (ang. 'Digital to Analog 






























zaradi neujemanja pasivnih in aktivnih komponent v pretvorniku. Prevzorčeni pretvorniki do-
segajo ločljivosti do 20 bitov brez dodatnih tehnoloških posegov, saj zaradi svoje 'digitalne 
narave' zahtevajo večje število digitalnih vezij in dovoljujejo uporabo analognih komponente 
z višjimi tolerancami v primerjavi s tolerancami uporabljenih komponent v Nyquistovih pre-
tvornikih [36]. 
3.2 Vpliv prevzorčenja na razmerje signalom in kvantizacijskim šumom 
Prevzorčevalno razmerje (ang. 'Oversampmpling Ratio - OSR') je določeno, kot razmerje med 
najvišjo opazovano frekvenco (frekvenčnim pasom) fB in vzorčevalno frekvenco Fs, kot je opi-











   (27) 
 
3.3 Sigma-delta analogno-digitalni pretvornik 
Glavne prednosti sigma-delta analogno digitalnih pretvornikov so njihova robustnost, možnost 
doseganja visoke ločljivosti (nad 20 bitov) in prevzorčenje, ki omogoča uporabo preprostejših 
anti-aliasing filtrov. Sestavljeni so iz sigma-delta modulatorja (ang. 'Sigma Delta Modulator – 
SDM') in decimacijskega filtra, 
3.3.1 Sigma-delta modulator prvega reda 
Najpreprostejša izvedba analogno digitalnega pretvornika SDM prvega reda je predstavljena na 
Sliki 22 [36]. SDM je zaprto zančni sistem, ki vsebuje analogno-digitalni in digitalno-analogni 
pretvornik nizke ločljivosti, lahko tudi eno-bitni, in filter. V primeru na Sliki 22 a), je kot filter 
v zanki uporabljen integrator. 
Osnovni princip delovanja SDM opišemo s pomočjo linearnega časovno neodvisnega mo-
dela, ki zanemari nekatere neidealnosti in nelinearnosti, vendar podaja osnovno sliko o principu 












Slika 22: a) SDM prvega reda in b) njegov linearni model (b) 
 
     1 1yn un en en      (28) 
 
Enačba (28) sporoča, da je izhodna spremenljivka y(n) odvisna od zakasnjenega vhodnega sig-
nala u(n-1) in diferencirane kvantizacijske napake e, ki jo obravnavamo kot beli šum [34]–[36], 
[43]. 
Pri izračunu signalne prevajalne funkcije (ang. 'Signal Transfer Function – STF') in šumne 
prevajalne funkcije (ang. 'Noise Transfer Function – NTF') linearnega modela, smo uporabili 
izrek o superpoziciji. Pri izračunu STF signal E(z), ki predstavlja model kvantizacijskega šuma, 
postavimo na nič. Enačba (29) opisuje izračun signalne prevajalne funkcije SDM prvega reda 
z uporabo integratorja kot filtra v napredujoči veji v z-prostoru. 
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Pri izračunu NTF je vhodna spremenljivka U(z) enaka nič. Rezultat izračuna je predstavljen v 
(30), ki predstavlja visoko-prepustno sito. Da NTF predstavlja visoko prepustno sito, postane 
še bolj očitno v (31). 
    11 1
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Izračun maksimalnega teoretičnega razmerja med sinusnim signalom opisanim v enačbi (34) in 
šumom n-bitnega SDM prvega reda s prevzorčevalnim razmerjem OSR opisanim v enačbi (34) 











PSNR n OSRV      (35) 
 ,1 26,02 1,785,17 9,03logSNR n OSR       , (36) 
 
Razmerje med signalom in šumom modulatorja prvega reda v decibelih opisuje (36), kjer n 
predstavlja število bitov notranjega kvantizatorja in OSR razmerje prevzorčenja. Za SDM pr-
vega reda z 1-bitnim kvantizatorjem in OSR razmerjem 512, omogoča maksimalno razmerje 
med signalom in kvantizacijskim šumom enako 84 dB. 
3.3.2 Primer implementacije modulatorja prvega reda 
SDM lahko realiziramo s časovno diskretnimi (ang. 'Discrete Time – DT') in časovno zveznimi 
(ang. 'Continuous Time – CT') vezji. Večina SDM je realizirana s pomočjo časovno diskretne 
implementacije, saj omogoča natančnejše določanje koeficientov prevajalnih funkcij. CT iz-
vedbe se pojavljajo predvsem tam, kjer je zahtevana višja hitrost in/ali nižja poraba. DT 
modulator običajno realiziramo s pomočjo vezij S-C (ang. 'Switched Capacitor – S-C'), ki 
imajo naslednje prednosti v primerjavi z realizacijo CT: realizacija integratorjev z in brez za-
kasnitev, boljša imunost na trepetanje digitalne ure (ang. 'clock jiter'), visok nivo linearnosti, 
natančnejše določanje koeficientov NTF in STF prevajalnih funkcij. CT implementacije omo-
gočajo višjo vzorčevalno frekvenco, krajše simulacijske čase, manj zahtevne specifikacije 
operacijskih ojačevalnikov [39] in nižjo porabo, na žalost pa so časovne konstante integratorjev 
odvisne od procesnih parametrov in temperature. Slika 24 prikazuje uporabo integratorja CT 
kot filtra v modulatorju, medtem ko Slika 25 prikazuje uporabo integratorja DT, ki je realiziran 
































Slika 25: Časovno diskretna implementacija modulatorja prvega reda 
3.3.3 Sigma-delta modulator višjega reda 
Za doseganje boljšega razmerja med signalom in kvantizacijskim šumom lahko povečamo raz-
merje prevzorčenja (OSR) ali red filtra modulatorja. Vsaka podvojitev vzorčevalne frekvence 
izboljša razmerje signal šum v odvisnosti od reda modulatorja. V primeru modulatorja prvega 
reda se pri podvojitvi vzorčevalne frekvence efektivno število bitov (ang. 'Eficient number of 
bits - ENOB) poveča za 1,5 bita. 
Z dodatnim integratorjem v direktni veji (Slika 26 prikazuje linearni model 2. reda) se število 
efektivnih bitov (ENOB) poveča iz 1,5 bita na 2,5 bita za vsako podvojitev OSR. Signalna in 









Slika 26: Linearni model SDM drugega reda 
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Maksimalno teoretično razmerje med signalom in šumom za SDM drugega reda (39) z eno-
bitni internim kvantizatorjem in prevzorčevalnim razmerjem OSR=512, znaša približno 130 dB 
[34]. 
 ,2 26,02 1,7812,915,05logSNR n OSR       (39) 
 
Enačba (40) opisuje maksimalno razmerje med signalom in kvantizacijskim šumom sigma delta 
modulatorja reda L z n-bitnim kvantizatorjem in s prevzorčevalnim razmerjem OSR [34]. 
 
     2, 21,78 6,02 10log 3,012 1log2 1
L
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

        
   (40) 
 
Slika 27 prikazuje enačbo (40) v grafični obliki, kjer je prikazano maksimalno teoretično raz-
merje SNR v dB v odvisnosti od razmerja prevzorčenja OSR, ki ga lahko dosežemo z 
modulatorji različnih redov L. 
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Slika 27: Teoretični SNR kot funkcija OSR in reda modulatorja 
 
Teoretičnega razmerja SNR v realnih vezjih ne moremo doseči, saj uporabljeni podsklopi kot 
so: operacijski ojačevalniki, primerjalniki, stikala, kondenzatorji in upori, vsebujejo neidealno-
sti in nelinearnosti, ki degradirajo teoretično razmerje SNR. 
3.3.4 Omejitve pri doseganju teoretičnega razmerja SNR 
Največjo omejitev pri doseganju teoretičnega razmerja med signalom in šumom povzroča di-
gitalno-analogni pretvornik v povratni veji, saj s svojo nelinearnostjo vnaša napako v direktno 
vejo, ki je zanka modulatorja ne kompenzira [35], [44]. Slika 28 prikazuje splošen linearni mo-
del modulatorja, kjer filter modulatorja opisuje H(z), z dodano napako digitalno-analognega 
pretvornika D(z). Zopet uporabimo teorem o superpoziciji in izračunamo prevajalno funkcijo, 















Yz HzDTFz STFzDz Hz    (41) 
 
Enačba (41) v splošnem sporoča, da je DFT enak oziroma podoben STF, kar pomeni, da se 
nelinearnost DAC vezja direktno preslika na izhod modulatorja, in tako omejuje dosegljivo 
ločljivost. Končni rezultat splošnega linearnega modela modulatorja, ki vključuje tudi napako 
digitalno-analognega pretvornika v povratni veji vezja opisuje (42). 
 
   Yz STFUz NTFEz DTFDz       (42) 
 
3.4 Uporaba 1-bitnega internega kvantizatorja 
Enačba (40) sporoča, da lahko izboljšanje razmerja SNR modulatorja dosežemo z večbitnim 
internim kvantizatorjem in večbitnim internim digitalno-analognim pretvornikom. Vsak dodan 
bit teoretično izboljša SNR za 6 dB.  
Z uporabo večbitnega internega kvantizatorja in večbitnega digitalno-analognega pretvor-
nika se izboljša linearnost povratne zanke ter posledično poveča teoretično dosegljivo razmerje 
SNR v primerjavi z 1-bitnim kvantizatorjem. Prav tako se sprostijo zahteve za hitrost spre-
membe izhodne napetosti/toka (ang. 'Slew-rate') operacijskih ojačevalnikov, saj so napetostne 
spremembe/koraki na izhodu digitalno-analognega pretvornika med posameznimi koraki ob-
čutno znižani. Večbitni digitalno-analogni pretvornik občutno zmanjša vpliv trepetanja ure 
(ang. 'Clock Jiter') na končno razmerje signal šum [36]. 
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Kljub naštetim prednostim imajo modulatorji z večbitnim internim kvantizatorjem in digi-
talno-analognim pretvornikom veliko pomanjkljivost: vsaka napaka v linearnosti digitalno-
analognega pretvornika v povratni vezavi se direktno prišteva vhodnemu signalu, na katerega 
modulator nima vpliva, kot je bilo predstavljeno v 3.3.4. Kvantizacijsko napako internega kvan-
tizatorja preoblikuje šumna prevajalna funkcija NTF, medtem ko vsa nelinearna popačenja, ki 
jih generira digitalno-analogni pretvornik, prispevajo k povečanju šuma in popačenj. 
Uporaba oziroma prednost eno-bitnih kvantizatorjev v primerjavi z večbitnimi, sloni na dej-
stvu, da pri uporabi eno-bitnega kvantizatorja v kombinaciji z eno-bitnim digitalno-analognim 
pretvornikom, problema z linearnostjo ni. Za eno-bitni digitalno-analogni pretvornik velja, da 
je inherentno linearen [34], [45]. Velja, da izhod eno-bitnega digitalno-analognega pretvornika 
lahko zavzame samo dve stanji, ki ju povezuje premica, kar ga dela inherentno linearnega. 
Na podlagi opisanega smo se odločili, da zaradi velikega zahtevanega dinamičnega območja 
in zahtevanega razmerja med signalom in šumom uporabimo eno-bitni kvantizator in se izog-
nemo problemom z linearnostjo več-bitnega digitalno-analognega pretvornika. 
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4. Hibridni sigma-delta modulator tretjega reda kot analogno-digitalni 
pretvornik svetlobno generiranega toka. 
Načrtovanje prototipne prevajalne funkcije modulatorja je bilo pogojeno z delovnimi pogoji 
uporabljenih fotodiod. Glede na predlagano velikost fotodiod in njihovo predvideno odzivnost 
na vpadno svetlobo, je bilo ocenjeno območje svetlobno generiranega toka med 0,1 pA in 300 
nA, kar je sorazmerno z osvetlitvijo med 0 lx in 24000 lx. Za doseganje dinamičnega območja 
nad 120 dB je potrebno uporabiti SDM z maksimalnim teoretičnim razmerjem SNR večjim od 
120 dB. V skladu z enačbo (40) smo izbrali SDM tretjega reda z razmerjem prevzorčenja 
OSR=512 ter enobitnim internim kvantizatorjem, kar omogoča realizacijo modulatorja z mak-
simalnim teoretičnim razmerjem SNR, ki močno presega zahtevanih 120 dB (Slika 27). 
4.1 Prototip časovno diskretnega modulatorja tretjega reda 
Signalna in šumna prevajalna funkcija STF in NTF, zapisani v (43) in (44) sta bili izračunani 
tako, da ustrezata zahtevam uvodnega odstavka tega poglavja, s pomočjo programskega paketa 
Delta Sigma Toolbox [9]. Slika 29 prikazuje amplitudi prevajalnih funkcij STF in NTF v fre-
kvenčnem prostoru. Ojačenje signalne prevajalne funkcije je pri nizkih frekvencah enako ena, 
medtem ko je pri visokih frekvencah signal močno oslabljen. Šumna prevajalna funkcija ima 
karakteristiko visoko prepustnega sita, kar pomeni, da je pri nizkih frekvencah kvantizacijski 
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Linearni model modulatorja je primeren za oceno lastnosti modulatorja in ne upošteva nobenih 
neidealnih pojavov ter ne vključuje realnega internega kvantizatorja. Realnejši model modula-
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Podrobnejša analiza vezja poteka s pomočjo diferenčnih enačb [48], [49], kjer zapišemo 
 
    1 21 1in out outV n C V n V n C       . (46) 
 
Z uporabo z-transformacije na enačbi (45) izračunamo prevajalno funkcijo idealnega neiverti-
rajočega integratorja v z-prostoru, ki je opisana v (47). C1 predstavlja kondenzator vezja S-C, 
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4.2.1 Šum vezja S-C  
Zaradi uporabe časovno diskretnih integratorjev v napredujoči veji modulatorja, ki so realizi-
rani z vezji S-C, je potrebno analizirati šumne lastnosti diskretnega integratorja, saj povratna 
zanka modulatorja, ki preoblikuje kvantizacijsko napako/šum, ne vpliva na dodatne šumne vire 
v ostalih delih vezja. V primeru uporabe idealnih komponent napetost preko kondenzatorja C1 
na Sliki 33 sledi vhodni napetosti Vin v času faze Φ1. Naboj, ki se je v času faze Φ1 prenesel na 
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pa je v vhodnem signalu, ki je tok fotodiode, ki ni primeren za S-C izvedbo. 
4.2.2 Vpliv kT/C šuma na končno razmerje SNR 
Slika 35 prikazuje primerjavo spektrov pri dodanem kT/C šumu na različnih mestih v modula-
torju. Z modro je prikazan originalni spekter modulatorja brez dodanega kT/C šuma, ki 
zagotavlja razmerje SNR boljše od 120 dB. Rdeča prikazuje spekter, kjer smo dodali kT/C 
šumni generator v prvi integrator. Vzorčevalna kapacitivnostjo C je znašala 500 pF. Doseženo 
razmerje SNR je slabše od 100 dB, kar potrjuje tezo o neprimernosti časovno diskretne realiza-
cije prvega integratorja. Zelena in črna predstavljata spektra, kjer smo dodali kT/C šumni 
generator drugemu oziroma tretjemu integratorju s kapacitivnostma 200 fF in 50 fF. 
 
 
Slika 35: Primerjava spektrov vpliva kT/C šuma na končni SNR 
Rezultat na Sliki 35


















 sporoča, da je vpliv kT/C šuma v drugem in tretjem integratorju zanemar-
ljiv, oziroma je lahko minimalna nominalna kapacitivnost več velikostnih razredov nižja v 
primerjavi z nominalno kapacitivnostjo v prvem integratorju, kar opravičuje časovno diskretno 
izvedbo drugega in tretjega integratorja. Zato smo drugi in tretji integrator v modulatorju im-




4.3 Kombinacija zveznega in časovno diskretnih integratorjev 
Predlagana rešitev pri zniževanju nominalne velikosti vzorčevalnih kapacitivnosti v prvem in-
tegratorju, je uporaba časovno zveznega integratorja v prvi stopnji, ter ustrezna optimizacija 


















 prikazuje poenostavljeno električno 
shemo hibridnega modulatorja tretjega reda, ki v prvi stopnji vsebuje časovno zvezni integrator 
in časovno diskretna integratorja v drugi in tretji stopnji. 
 
Slika 36: Poenostavljena električna shema hibridnega modulatorja tretjega reda 
 
Prednost uporabe časovno zveznih integratorjev je v zmanjšanju zahtev pri operacijskih ojače-
valnikih in transkonduktančnih ojačevalnikih, saj ne prihaja do hitrih sprememb na izhodu 
integratorja, kar občutno zmanjša zahtevano pasovno širino operacijskega ojačevalnika, nje-
govo porabo, zahtevano površino ter omogoča manjša popačenja in manjše zahteve glede 
hitrosti spremembe izhodne napetosti (ang. 'Slew rate'). 
Pomanjkljivost zveznih integratorjev so v dovzetnosti na napako trepetanja ure in variacije 
tehnoloških parametrov, ki vplivajo na absolutne vrednosti kapacitivnosti kondenzatorjev v ča-
sovno zveznih integratorjih. Medtem ko pri razmerju kapacitivnosti med dvema 
kondenzatorjema prihaja do odstopanj, ki so dva velikostna razreda manjša, v primerjavi z raz-
merji uporov, odstopanje absolutnih vrednosti kapacitivnosti lahko odstopa tudi do nekaj deset 
odstotkov. Odstopanje absolutnih vrednosti kapacitivnosti v časovno zveznem integratorju 
lahko močno vpliva na prevajalni funkciji STF in NTF, saj s spremembo kapacitivnosti premi-
kamo pole in ničle v prevajalnih funkcijah. V najslabšem primeru lahko odstopanje 
kapacitivnosti od predvidenih pomeni, da modulator postane nestabilen. V ta namen smo v 
vezje dodali tudi možnost nastavljanja povratnega toka v kondenzator, kar nam omogoča kom-




4.3.1 Vpliva trepetanja ure (jiter) na lastnosti časovno zveznega integratorja in 
končnega razmerja SNR 
Trepetanje prehodov ure (ang. 'Clock jiter'), ki krmili digitalno-analogni pretvornik v povratni 
veji, vnaša dodatno napako v časovno zveznih integratorjih. Vsiljene tokovne pulze v časovno 
zvezni integrator generira digitalno-analogni pretvornik, ki je krmiljen s sistemsko uro, katere 
prehodi trepetajo, in vnašajo napako med časovno zvezno integracijo, ki občutno degradira do-
segljivo razmerje signal šum [54]. Napaka trepetanja ure vpliva na odstopanje prehodov 
realnega izhoda digitalno-analognega pretvornika od idealnega. Slika 37 predstavlja generirane 
tokovne pulze s povratkom v začetno stanje (ang. 'Return to Zero - RZ'), kjer sivo obarvani 
deli predstavljajo časovno nedoločenost začetka in konca tokovnega pulza. Napako trepetanja 
ure modeliramo kot beli šum, ki ga prištejemo izhodu idealnega digitalno-analognega pretvor-
nika [55]–[58]. 
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Slika 37: Pulzi 1-biznega digitalno-analognega pretvornika ter napaka pulza obarvana v sivo 
Slika 38 prestavlja nelinearni model enobitnega hibridnega modulatorja z digitalno-analognim 
pretvornikom v povratni veji, kjer je generiranim tokovnim pulzom enobitnega digitalno-ana-
lognega pretvornika prišteta napaka, ki jo povzroča trepetanja ure. G(s) predstavlja prevajalno 













Slika 38: Opis modela SDM z dodano napako zaradi trepetanja ure 
Statistična napaka v času trajanja tokovnega impulza povzroči napako pri integraciji, kar se 
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         ,  (50) 
 
kjer tj predstavlja napako trepetanja ure, Ts periodo ure, IDAC amplitudo tokovnega impulza di-
gitalno-analognega pretvornika vezja ter α in β konstanti, ki predstavljata časovni začetek in 
konec urine periode. Enačba (50) prikazuje kako je predvidenemu naboju IDAC∙Ts, dodana na-
paka, ki je odvisna od napake trepetanja ure. Ob predpostavki, da se trepetanje prehodov ure 
obnaša kot Gaussov šum s srednjo vrednostjo 0 in varianco σ2t, varianco σ2e prenesenega naboj, 
ki jo povzroča trepetanje ure zapišemo v (51) oziroma šumno moč v periodi ure kot (52) [39]. 
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V primeru uporabe večbitnega digitalno-analognega pretvornika se vpliv trepetanja ure v pri-
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 , (53) 
 
kjer n predstavlja število bitov in IDAC,FS celotno območje izhodnega toka digitalno-analognega 
pretvornika. Vpliv trepetanja ure na končno razmerje SNR prikazuje Slika 39. Spekter v modri 
barvi se nanaša na idealni model modulatorja, ki vključuje časovno zvezni integrator, prikazan 
na Sliki 31, medtem ko je spekter prikazan z zeleno rezultat modela, ki smo mu dodali šum 
trepetanja ure, kot je bilo prikazano na Sliki 38. 
 
 
Slika 39: Vpliv trepetanja ure na končni SNR 
 
Slika 40 prikazuje kako razmerje med napako ure in vzorčevalno periodo vpliva na končno 
razmerje SNR. Kot vidimo je za SNR > 120 dB potrebno razmerje manjše od 10-6, kar pomeni, 
da mora biti varianca sistemske ure s periodo 500 ns manjša od 0,5 ps če želimo zagotoviti SNR 
razmerje, boljše od 120 dB. Realizacija vira, ki bi zagotavljal varianco prehodov, manjšo od 5 
ps, je nepraktična, saj bi zavzela veliko površino in bi imela veliko porabo. 





















Slika 40: Vpliv trepetanja ure na dosežen SNR 
4.3.2 Zmanjšanje vpliva trepetanja ure z večbitnim internim digitalno-analognim 
pretvornikom 
Enačba (53) opisuje možnost zniževanja trepetanja ure z uporabo večbitnega internega kvanti-
zatorja in več bitnega digitalno-analognega pretvornika v povratni veji. Večbitni digitalno-
analogni pretvornik v povratni zanki v splošnem povzroča zmanjšanje razmerja SNR ter pove-
čanje popačenj zaradi svoje nelinearnosti, ki so posledica tehnološkega procesa [34]. 
Rešitev predstavlja večbitni digitalno-analogni pretvornik, z linearnimi lastnostmi enobit-
nega digitalno-analognega pretvornika, kar omogoča zniževanje vpliva trepetanja ure na 
končno razmerje signal šum, ob ohranjenih linearnih lastnostih enobitnega internega kvantiza-
torja. Takšen digitalno-analogni pretvornik realiziramo z diskretnim analognim vezjem FIR-
DAC, ki se obnaša kot nizkoprepustno sito in digitalno-analogni pretvornik hkrati. Primeri upo-
rabe analognega FIR filtra za realizacijo več bitnega digitalno-analognega pretvornika so 
predstavljeni v [54], [59], [58], [60], [61] in so bili osnova za razvoj vezja FIR-DAC. 
Slika 41 prikazuje linearni model sigma-delta modulatorja tretjega reda z dodanim FIR-DAC 
filtrom v povratni veji s prevajalno funkcijo F(z), ki vsiljuje tok v prvi časovno-zvezni integra-
tor. Poleg FIR filtra je dodan še kompenzacijski filter s prevajalno funkcijo E(z), ki skrbi, da 
ostajata prevajalni funkciji NTF in STF nespremenjeni po vključitvi FIR filtra v povratno 
zanko. Poudariti je potrebno, da za zmanjševanje vpliva trepetanja ure skrbi samo FIR filter s 
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prevajalno funkcijo F(z), ki zmanjšuje velikost napetostnih korakov prvega integratorja v pri-
merjavi z modulatorjem brez FIR filtra. Dodatni filter s prevajalno funkcijo E(z) je potreben za 














Slika 41: Model hibridnega modulatorja tretjega reda z dodanim FIR filtrom (F(z)) in kompenzacij-
skim vezjem (E(z)) 
 
Z vstavitvijo FIR filtra v povratno zanko smo spremenili prototipni prevajalni funkciji STF in 
NTF zapisani v enačbah (54) in (55) [9]. Z namenom poenostavitve analize modificiranega 
modulatorja na Sliki 41 smo časovno zvezni integrator s prevajalno funkcijo H1(s) pretvorili v 
časovno diskretni integrator s prevajalno funkcijo H1(z) [10], [33], kar smo dosegli s pomočjo 
časovno invariantne transformacije, kjer je potrebno zagotoviti, da je izhod CT integratorja ob 
času t=nTs enak izhodu DT integratorja. Analiza modela modificiranega modulatorja na Sliki 
41 podaja signalno in šumno prevajalno funkcijo STF in NTF v enačbah (56) in (57). 
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Če želimo doseči prvotno stanje STF in NTF prevajalnih funkcij, je potrebno določiti preva-
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Izenačitev prevajalnih funkcij (56) in (57) s prototipnima prevajalnima funkcijama (54) in (55) 
vrne rešitev za kompenzacijsko prevajalno funkcijo E(z) zapisano v enačbi (58). 
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4.3.3 FIR DAC filter 
Koeficiente bi prevajalne funkcije F(z) FIR-DAC filtra, zapisane v enačbi (59), smo izračunali 
z uporabo optimizacijskega algoritma v okolju MATLAB/Simulink. Za doseganje zahtevanega 
dinamičnega območja in razmerja signal šum, je za zmanjševanje vpliva trepetanja ure potreben 
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Slika 42 prikazuje amplitudni potek FIR-DAC filtra s prevajalno funkcijo F(z) in koeficienti 





Slika 42: Amplitudni potek vezja FIR-DAC s prenosno funkcijo F(z) 
 


















Slika 43 prikazuje izvedbo vezja FIR-DAC v okolju MATLAB/Simulink, kjer smo za realiza-
cijo filtra uporabili seštevalne bloke, množilnike in zakasnilne celice. 
















Idealni modulator z σji/Ts=50ps
Modulator z FIR-DAC






Slika 45: Vpliv FIR-DAC in EZ vezja na končni SNR 
 
Slika 45 prikazuje kako uporaba dodatnega FIR-DAC filtra s prevajalno funkcijo F(z) vpliva 
na nivo šuma ob prisotnosti napake trepetanja ure. S svetlo sivo je prikazan spekter modela 
kateremu je dodan šum trepetanja ure (Slika 45 a). Izkaže se da je nivo šuma občutno previsok, 
kar dela modulator neuporaben, če želimo doseči SNR večji od 120 dB. Ob dodanem FIR-DAC 
filtru se nivo šuma, zaradi trepetanja ure občutno zniža (Slika 45 b), vendar se spremenita tudi 
prenosni funkciji NTF in STF. Ob vključitvi kompenzacijskega filtra Ez se prevajalni funkciji 
NTF in STF povrneta v prvotno stanje (Slika 45 c)). 
4.4 Modeliranje časovno zveznega in časovno diskretnih integratorjev v okolju 
MATLAB/Simulink 
Kot je bilo omenjeno v prejšnjih poglavjih, prvega integratorja ne moremo realizirati z vezjem 
S-C, ker je vhodni signal tok fotodiod in ker bi za doseganje zahtevanih šumnih lastnosti potre-
bovali vzorčevalno kapacitivnost C > 500 pF. Iz tega razloga je prvi integrator realiziran kot 
časovno zvezni integrator, medtem ko drugi in tretji integrator ostajata časovno diskretna rea-
lizirana z vezjem S-C. Poleg integratorjev je potrebno realizirati tudi eno bitni kvantizator in 
filtra F(z) in E(z) v povratnih zankah. 
Če želimo obnašanje modela približati realnemu vezju, je potrebno vključiti neidealnosti 
51 
 
posameznih podsklopov ter opraviti analizo v časovnem prostoru. Neidealnosti, ki jih upošte-
vamo, so: končno ojačenje, končna pasovna širina ter hitrost spremembe izhodne napetosti 
operacijskih ojačevalnikov, nelinearnost in nasičenje ojačevalnikov, 1/f in termični šum ojače-
valnikov, kT/C šum vezij S-C, končno ojačenje kvantizatorja, napako trepetanja ure ter meta-
stabilnost kvantizatorja. Meta-stabilnost, lahko v primeru nedefiniranega izhoda internega eno 
bitnega kvantizatorja degradira dosegljivi SNR [36]. Meta-stabilnosti se izognemo z dovolj 
dolgim časom vzorčenja, ki zagotavlja, da ima kvantizator za svojo odločitev dovolj časa. 
4.4.1 Model časovno zveznega integratorja 
V končnem vezju smo se odločili za uporabo časovno zveznega integratorja z diferencialnim 
vhodom in diferencialnim izhodom. Pri modeliranju pa smo zaradi lažje analize in realizacije 
modela uporabili integrator z enojnim vhodom in izhodom, katerega časovno zvezna imple-
mentacija je prikazana na Sliki 46. Prevajalna funkcija idealnega časovno zveznega integratorja 







Slika 46: Realizacija časovno zveznega integratorja 
V realnosti ima ojačevalnik končno ojačenje, končno pasovno širino ter prispevek šumne moči. 
Prevajalna funkcija ojačevalnika s končnim ojačenjem in pasovno širino je predstavljena v (64) 
[62]. 
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Če vključimo končno ojačenje in končno pasovno širino v enačbo (63), se prevajalna funkcija 
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MATLAB/Simulink model časovno zveznega integratorja, ki poleg končnega ojačenja in pa-
sovne širine, vsebuje tudi končno hitrost spremembe izhodne napetosti in končno napetost 
(napajanje), je predstavljen na Sliki 47. Dodan je tudi vir, ki modelira termični šum ojačeval-
nika, preračunanega na vhod. 
 
Slika 47: Simulink model časovno zveznega integratorja 
4.4.2 Model časovno diskretnega integratorja 
Drugi in tretji integrator v modulatorju ostajata časovno diskretna in sta realizirana z vezji S-C, 
kot je prikazano na Sliki 48. Zaradi lažje analize in priprave modela smo tudi tu nadomestili 
diferencialno – diferencialni ojačevalnik (FDA) z njegovim preprostejšim ekvivalentom. Po-
dobno kot pri časovno zveznem integratorju smo tudi pri modeliranju časovno diskretnih 
integratorjev vključili neidealnosti, kot so: končno ojačenje ojačevalnikov, kT/C šum, napetost 
nasičenja, hitrost spremembe izhodne napetosti in ničelno napetost [46]. Enačba (66) opisuje 
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V primeru končnega ojačenja operacijskega ojačevalnika se enačba (66) spremeni v (67). 
 









1 11 1 11 1
real
HzCzH C CC z




         
 ,  (67) 
 
kjer je A končno ojačenje operacijskega ojačevalnika, C1 kapacitivnost v vezju S-C ter C2 inte-
gracijska kapacitivnost. Slika 49 prikazuje model časovno diskretnega integratorja 
realiziranega z vezjem S-C, ki vsebuje končno ojačenje, končno hitrost spremembe izhodne 
napetosti, kT/C šum, šum operacijskega ojačevalnika in napetostno nasičenje. 
 
 
Slika 49: Simulink model časovno diskretnega modulatorja 
 
Časovna analiza v programskem okolju MATLAB/Simulink časovno diskretnega integratorja 
mora priskrbeti nov rezultat samo ob vnaprej predvidenih časovnih korakih. Ker so vhodi v 
integrator časovno zvezni, smo uporabili S&H (ang. 'Sample and Hold – S&H') celico, ki 
skrbi, da se sprememba na izhodu integratorja zgodi samo ob periodah vzorčevalne frekvence. 
Končni MATLAB/Simulink model modulatorja je predstavljen na Sliki 50, ki ga sestavljajo: 
FIR-DAC filter, kompenzacijski filter, časovno zvezni in časovno diskretni integratorji, eno-





4.5 Časovna analiza modulatorja tretjega reda z dodanimi neidealnostmi 
Slika 50 prikazuje Simulink model modulatorja, ki je bil uporabljen za preverjane ustreznosti 
delovanja modulatorja. Model vsebuje časovno zvezni integrator, z opisanimi neidealnostmi v 
poglavju 4.4.1 in časovno diskretna integratorja. Poleg integratorjev, model vsebuje filtra v 
povratnih zankah s prevajalnima funkcijama F(z) in E(z), šumne vire (termični, 1/f, kT/C in 
trepetanje ure), neidealnosti ojačevalnikov, kot so: ničelna napetost, hitrost spremembe izhodne 
napetosti in končno ojačenje. Slika 51 prikazuje močnostni spekter izhodnega signala neideal-
nega modulatorja, katerega model je prikazan na Sliki 50. Vhodni tok, ki znaša 150 nA, smo 
zaradi lažje primerjave pretvorili v sorazmerno napetost. Za primerjavo je na Sliki 52 prikazan 
spekter idealnega modulatorja. Opazna je razlika med doseženim šumnim nivojem, ki v modelu 
'realnega' modulatorja zanaša -133 dB. 
 
 









S1= 0.499935 Vp N1= -133.0  dB
SNR= 123.9 dB
BW= 401 to 601 Hz
Vnd= 1.59194e-08 VsqHz









5. Realizacija modulatorja v 130 nm tehnologiji CMOS 
V naslednjih poglavjih predstavljamo načrtovalske korake in realizacijo hibridnega modulatorja 
tretjega reda z enobitnim kvantizatorjem na tranzistorskem nivoju. Opisani so najpomembnejši 
podsklopi ter načrtovalski koraki, katerih parametri slonijo na sistemskih simulacijah. Za im-
plementacijo je uporabljen standardni 130 nm CMOS proces podjetja Infineon Technologies 
AG, ki omogoča uporabo šestih metalnih nivojev ter dveh otokov (ang. 'n-wel, p-well'). Rea-
lizacija modulov na tranzistorskem nivoju zavzema največji del te disertacije. Slika 53 



























Slika 53: Modulator z glavni podsklopi modulatorja 
 
Modulator na Sliki 53 je sestavljen iz šestih večjih podsklopov: časovno zveznega integratorja 
z izbirnim vezjem, dveh časovno diskretnih integratorjev, generatorja krmilnih signalov, FIR-
DAC filtra s prevajalno funkcijo F(z) in kompenzacijskega filtra s prevajalno funkcijo E(z). 
58 
 
5.1 Časovno zvezni integrator 
Časovno zvezni integrator na Sliki 54 sestavljajo: par operacijskih ojačevalnikov z diferencial-
nim vhodom, izbirna vezja, ki povezujejo pare fotodiod z negativnima vhodoma ojačevalnikov, 
po-nastavitveno (reset) vezje in vezje, ki s sofazno regulacijsko zanko vzdržuje pravilen nivo 
sofazne napetosti na izhodu integratorjev okoli vnaprej določene referenčne napetosti. 
Za diferencialno-diferencialni integrator sta torej potrebna dva operacijska ojačevalnika z 
enojnim izhodom in vezjem s sofazno povratno zanko (ang. 'Common mode feedback circuit - 
CMFB'), ki zagotavlja, da se izhoda integratorjev gibljeta okoli referenčne točke. CMFB vezje 
izračuna sofazno izhodno napetost diferencialnega integratorja kot opisuje (68) in po potrebi 
dodaja oziroma odvzema naboj iz kondenzatorjev v povratni veji v odvisnosti od razlike med 
































Namen sekanja toka je v ustvarjanju izmeničnega toka, kot je opisano v (70), kjer iz enosmer-
nega foto-toka oziroma počasi spreminjajočega toka generiramo izmenični tok. 
 
  sin2ph chpit I sgn f t       (70) 
 
Na Sliki 56 je prikazano vezje za generiranje ne-prekrivajočih krmilnih signalov CLKP in 
CLKN. Za pravilno delovanje izbirnega vezja potreben tudi urin signal CLK. Urin signal določa 
periodo ne-prekrivajočih signalov CLKP in CLKN prikazanih na Sliki 55, ki izmenjaje krmilita 
stikala MP0 – MP3 ter s tem izmenjujoče povezujeta negativna vhoda ojačevalnikov in izbran 
para fotodiod. Ne-prekrivajoči krmilni signali zagotavljajo, da se izbrana pot najprej prekine, 
šele nato pa se vzpostavi nova pot. Z uporabo nizkofrekvenčne sekalne tehnike se enosmerni, 
oziroma počasi se spreminjajoči svetlobno generirani tok, pretvori v izmenični signal z enako 







Slika 56: Vezje za generiranje ne-prekrivajoči urinih signalov 
 
Slika 57 prikazuje zgradbo dela izbirnega vezja, preko katerega teče svetlobno generirani tok. 
V primeru ko par fotodiod ni izbran, je potrebno zagotoviti minimalni tok puščanja preko iz-
birnega vezja. Zniževanje nezaželenega toka izbirnega vezja, je doseženo z dodanimi 
tranzistorji MP0b – MP3b, katerih naloga je dvojna. Kadar je izbirno vezje aktivno glede na 
vhodni CLK signal, fototok teče preko paralelnih (Slika 55, črna) oziroma prečnih (Slika 55, 
modra) poti, vendar zaradi napetostne razlike med ponorom in izvorom na tranzistorjih, ki de-














podpragovni tok in preko vozlišča AGND zagotovili tokovni vir fotodiodam, ki so tako ne glede 
na stanje SEL signala v pravilnem režimu delovanja. 
5.1.2 Simulacijski rezultati izbirnega vezja 
Pri časovni analizi izbirnega vezja smo preverjali funkcionalnost in velikost nezaželenega toka 
puščanja. Testno vezje vsebuje vse potrebne krmilne vire in dve fotodiodi. Fotodiodi sta mode-
lirani s kondenzatorjem in tokovnim virom. Slika 58 prikazuje rezultate časovne analize. 
Izmerjen tok, ki teče v/iz vozlišč Vx1 in Vx2 na Sliki 57, je odvisen od stanja vhodnega signala 
CLK in signala SEL. Izmerjena tokova morata natančno slediti toku generatorjev, ki imitirata 
tok fotodiod, katerih enosmerni vrednosti znašata 5 pA in 30 nA. 
Rezultat časovne simulacije prikazuje Slika 58, kjer graf c) prikazuje izmerjen tok, ki teče 
v/iz vozlišč Vx1 in Vx2, v odvisnosti od krmilnih signalov SEL in CLK. Glede na stanje CLK 
signala, tokova izmenično tečeta z amplitudo 30 nA. Ko po 1,5 ms SEL signal spremeni vre-
dnost iz logične '1' v logično '0', par fotodiod ni več izbran in tok preneha teči preko izbirnega 
vezja. Vrednost nezaželenega toka puščanja, ko izbirno vezje ni aktivno, znaša 2,51 fA pri tem-
peraturi 20 °C, kar je tisoč krat manj od temnega toka uporabljene fotodiode. 










































Slika 58: Časovna simulacija delovanja izbirnega vezja 
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Namen uporabe generatorja ne-prekrivajočih krmilnih signalov CLKN IN CLKP je v preprečitvi 
integracije med naraščajočo ozirom padajočo fronto signala CLK. Slika 59 prikazuje ne-prekri-
vajoča signala CLKN in CLKP. Ker so v izbirnem vezju uporabljeni samo P-tranzistorji. Ob 
spremembi krmilnega signala CLK se prvotna pot najprej prekine, CLKN in CLKP signala sta 
na '1', šele nato se vzpostavi nova pot, kot je bilo opisano v poglavju 5.1.1 in je prikazano na 
Sliki 59. Razlika časov med prekinitvijo in vzpostavitvijo nove tokovne poti je pri tipičnih si-
mulacijskih pogojih enaka 1 ns. V času med preklopom je fotodioda povezana z generatorjem 
referenčne vrednosti AGND
























Slika 59: Ne prekrivajoči urini signal izbirnega vezja 
 
5.1.3 Operacijski ojačevalnik uporabljen v zveznem integratorju 
Najpomembnejši element časovno zveznega integratorja oziroma celotnega modulatorja, je 
operacijski ojačevalnik. Na podlagi sistemskih simulacij so bili določeni glavni parametri ope-







Tabela 3: Zahtevane specifikacije ojačevalnika v časovno zveznem integratorju 
Odprto zančno DC ojačenje >100 dB 
Pasovna širina >10 MHz 
Fazna varnost >60° 
Šum pri 1 MHz <5 nV√Hz 
Hitrost spremembe 
 izhodne napetosti >5 V/µs 
 
5.1.3.1 Zgradba in delovanje operacijskega ojačevalnika 
Na podlagi zahtevanega nizkofrekvenčnega ojačenja smo za izbrano arhitekturo izbrali dvosto-
penjski ojačevalnik prikazan na Sliki 60, ki združuje prepognjeno kaskodno vezje (ang. 'folded 
cascode') in izhodno stopnjo, ki deluje v razredu A. Poleg visokega ojačenja, mora ojačevalnik 

























Poenostavljen izračun nizkofrekvenčnega ojačenja operacijskega ojačevalnika uporabljenega v 
prvem integratorju na Sliki 60 opisuje enačba (72). Ojačenje prepognjene kaskode Av1 je izra-
ženo s transkonduktanco tranzistorja gm1 in izhodno upornostjo kaskodne stopnje Rout1, ki je 
enaka vzporedni upornosti zgornjih in spodnjih upornosti Rzg in Rsp, ki ju določajo tranzistorji 
M2 – M8, na Sliki 60. Ojačenje Av2 je odvisno od transkonduktance tranzistorja M10 in upornosti 
tokovnega zrcala uporabljenega kot bremena, ki je realiziran s tranzistorjem M11. 
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   (72) 
 
Srednje frekvenčno ojačenje določata kompenzacijski kondenzator Cc in transkonduktanca 
vhodnega tranzistorja M1. Poenostavljeno srednje frekvenčno ojačenje opisuje enačba (73). 
Ojačenje pri 1 MHz znaša 33 dB, kar potrjujejo tudi simulacijski rezultati na Sliki 61. 
 
 1 (1MHz) 33m
c
gA A dBj C     (73) 
 
5.1.3.2 Simulacijski rezultati ojačevalnika (Op1) 
Pripravljeno je bilo testno vezje za preverjanje funkcionalnosti operacijskega ojačevalnika. Si-
mulacijski rezultati operacijskega ojačevalnika, uporabljenega v prvem časovno zveznem 
integratorju pri tipičnih pogojih so: nizkofrekvenčno ojačenje znaša 115 dB (700000), pasovna 
širina 20 MHz in preračunani vhodni šum 10 nV/√Hz pri 1 MHz. Testno vezje poleg operacij-
skega ojačevalnika, ki je del časovno zveznega integratorja, vsebuje tudi izbirno vezje, po-
nastavitveno (reset) stikalo in breme na izhodu, kot ga predvideva naslednja integracijska stop-
nja modulatorja. 
Slika 61 prikazuje rezultat stabilnostne analize ojačenje odprte zanke [64], [65], ki jo omo-
goča uporabljeno orodje (ang. 'Computer Aided Design – CAD'): graf a) na Sliki 61 prikazuje 
odprtozančno ojačenje povratne zanke, graf b) pa fazni zasuk. Vertikalni črti prikazujeta fazno 
varnost, kjer je ojačenje enako 1 (0 dB) in znaša 77°, in amplitudni razloček, kjer se faza obrne 
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za 180 stopinj in znaša približno 10 dB. Pri določanju nizkofrekvenčnega ojačenja, fazne var-
nosti in pasovne širine, je bil namesto realne diode uporabljen model, ki je vseboval tokovni vir 
in kondenzator s kapacitivnostjo 40 pF, ki modelira kapacitivnost PN-spoja realne foto-diode. 
Stabilnost ojačevalnika je dosežena podobno, kot pri klasičnem dvostopenjskem ojačeval-
niku, pri katerem s kompenzacijskim kondenzatorjem ustvarimo nizkofrekvenčni dominantni 
pol [66], [67]. Notranja kompenzacija s kondenzatorjem Cc ustvari dominantni pol pri približno 
100 Hz, ki omogoča fazno varnost nad 45°. Ojačenje ojačevalnika pri visokofrekvenčni sekalni 
frekvenci (1 MHz) znaša približno 33 dB. 
Poleg stabilnostne analize so bile opravljene tudi analize delovne točke pri vseh mejnih 
pogojih, ki jih določajo različni parametri tehnologije, temperaturni pogoji in različne napajalne 
napetosti. Ker analize delovne točke ter frekvenčna analiza linearnega modela ne preverita vseh 
lastnosti, smo opravili tudi različne časovne analize, ki so potrdile pravilno delovanje ojačeval-
nika, kot dela integratorja. 
 
Slika 61: Stabilnostna analiza op1 s periferijo: a) fazni potek odprte zanke, b) amplitudno ojačenje od-




Slika 62 prikazuje rezultate Monte-Carlo analize, s katero smo preverili vpliv lokalnih in glo-
balnih variacij parametrov in geometrij, osnovnih elementov standardnega CMOS procesa na 
ničelno izhodno napetost operacijskega ojačevalnika. Testno vezje sestavlja ojačevalnik, ki je 
v konfiguraciji napetostnega sledilnika s potrebni napajalni viri. Rezultat simulacije prikazuje 
porazdelitev ničelne izhodne napetosti pri temperaturah -40 in 85 stopinj Celzija. Preverili smo 
tudi odziv ojačevalnika na enotino stopnico, katere rezultat je prikazan na Sliki 63, kjer je bil 
ojačevalnik zopet v konfiguraciji napetostnega sledilnika, s katero smo preverili hitrost spre-
membe izhodne napetosti ob spremembi vhodne napetosti. 
Vsi pomembnejši parametri ojačevalnika so zbrani v Tabeli 4. Ti parametri so: ojačenje, 
pasovna širina, šum preračunan na vhod in hitrost spremembe izhoda. Na podlagi opravljenih 
simulacij smo ugotovili, da operacijski ojačevalnik zadošča vsem zastavljenim zahtevam z iz-
jemo šumne gostote preračunane na vhodu ojačevalnika pri 1 MHz, ki rahlo odstopa od 
predvidenih zahtev. 




Parameter Zahteve min tipično maks 
Vdda 3.3V  3.1V  3.3V  3.5V 
Tempreratura 25°C -40°C 25°C 85°C 
 Rezultati  min Tipično maks 
Nizkofrekvenčno ojačenje (Aol) [dB] @ Cl=40 pF  >100 110 115 128 
Fana varnost @ Cl=40 pF >60° 61 77 81 
Pasovna širina [MHz] @ Cl=40 pF >10  14.2 21 33 
Poraba [uA] @ Cl=40 pF 500 314 451 551 
Šum [nV/sqrt(Hz)] @ 1MHz Cl=40 pF, fc=1MHz <5 7.87 9.1 10.34 
Hitrost spremembe izhodne napetosti 
neg [V/us] @ Cl=4 pF 
















Slika 62: Rezultati Monte-Carlo analize izhodne ničelne napetosti 

























Slika 63: Odziv operacijskega ojačevalnika na enotino stopnico 
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5.1.4 Visoko frekvenčno sekanje 
Pri uporabi MOS tranzistorjev, ki delujejo v področju nasičenja, je prisoten termični in 1/f šum 
[68], ki prevladuje pri nižjih frekvencah do nekaj 100 kHz. Nad 100 kHz začne prevladovati 
termični šum. Vhodna ničelna napetost in 1/f šum občutno vplivata na točnost meritve pri niz-
kofrekvenčnih signalih, zato ju je potrebno minimizirati oziroma odstraniti. Spektralna gostota 
1/f šuma upada približno obratno sorazmerno z naraščajočo frekvenco (74) [69], [68] do fre-
kvence nekaj 100 kHz, kjer se gostota moči termičnega in 1/f šuma izenačita, potem pa 
prevladuje termični šum. 
 1Sf f  (74) 
 
Ena od možnosti za zmanjšanje/odpravo 1/f šuma in ničelne napetosti operacijskega ojačeval-
nika je implementacija sekalne tehnike (ang. 'Chopping'). Slika 60 prikazuje operacijski 
ojačevalnik, ki vsebuje dodatna stikala, s katerimi je realiziran tehnika sekanja. Podobno kot 
pri izbirnem vezju tudi v operacijskem ojačevalniku uporabimo tehniko sekanja, da pretvorimo 
nezaželeno ničelno napetost in 1/f šum v visokofrekvenčni signal, ki ju tako odstranimo iz nizko 








Slika 64: Princip delovanja sekalne tehnike 
 
Slika 64 prikazuje poenostavljen model operacijskega ojačevalnika, uporabljenega v časovno 
zveznem integratorju, ki vsebuje nezaželeno ničelno napetost, 1/f šum ter dva množilnika, rea-
lizirana s stikali (Slika 60), s pomočjo katerih sta nezaželena ničelna napetost in 1/f šum 
odstranjena iz nizko-frekvenčnega pasu. V prvem koraku prvi množilnik prestavi vhodni niz-
kofrekvenčni signal Vin v pas okrog sekalne frekvence 0,1 MHz. Pri množenju dveh sinusnih 
signalov s frekvencama f1 in f2 je rezultat vsota dveh kosinusnih signalov z vsoto in razliko 
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frekvenc, kot je predstavljeno v (75). Rezultat množenja je opisan v enačbi (76) in prikazan na 
Sliki 65 a), kjer rdeča prikazuje spekter originalnega vhodnega signala, modra pa rezultat mno-
ženja s sekalno frekvenco, kjer je Vin signal pomnožen sekalnim signalom. 
 
        1sin2 sin2 cos2 cos22osc in osc in osc inft ft f f t f f t               (75) 
 
   1 sin2 sin2mix in in oscV V f f    (76) 
 
V drugem koraku prištejemo 1/f šum in ničelno napetost operacijskega ojačevalnika rezultatu 
prvega množenja/sekanja Vmix1, kot je opisano v enačbi (77) in prikazano na Slika 65 b). 
 
11/ _1/ 1ofmix f V nd f of mixV V V V      (77) 
 
V zadnjem koraku zopet množimo rezultat prvega množenja, h kateremu sta prišteta ničelna 
napetost in 1/f šum s sinusnim signalom s frekvenco fosc. Končni rezultat mešanja/sekanja je 
prvotni nizkofrekvenčni signal v originalnem frekvenčnem pasu (fin) ter ničelna napetost in 1/f 
šum, ki sta preslikana v pas okoli sekalne frekvence OSC opisan v (78) in je prikazan na Sliki 
65 c). 
         _1/ _1/ _1/sin2 cos2 cos2 sin22nd fout in in osc nd f osc nd f of oscVV V f f f f f V f            (78) 
 
Poudariti je potrebno, da je šlo pri opisu delovanja sekalne tehnike za večjo poenostavitev, saj 





































Slika 65: Primer uporabe sekalne tehnike pri odstranitvi ničelne napetosti in 1/f šuma 
5.1.5 Diferencialni časovno zvezni integrator 
Glavni namen operacijskega ojačevalnika opisanega v poglavju 5.1.3, je uporaba v diferencial-
nem časovno zveznem integratorju. Preden lahko opisani ojačevalnik uporabimo v 
diferencialnem integratorju, predstavljenem na Sliki 66, ki pretvarja svetlobno generirani foto-
tok v napetost, je potrebno dodatno vezje, ki kompenzira/regulira sofazno izhodno napetost 































Slika 66: Časovno zvezni integrator foto toka: delovanje sofazne regulacije vezja 
5.1.5.1 Diferencialna in sofazna napetost diferencialnega integratorja 
V primeru diferencialnega integratorja, je potrebno določiti sofazno in diferencialno izhodno 
napetost. Diferencialna izhodna napetost opisana v (80) je odvisna od razlike tokov generiranih 
v fotodiodah, kjer osvetljena fotodioda generira foto-tok in temni tok, medtem ko je druga fo-
todioda pokrita in zaščitena pred vpadno svetlobo ter zato prispeva samo temni tok. Čas 
integracijskega koraka določa perioda sistemske ure, s katero so sinhronizirane spremembe ča-
sovno diskretnih integratorjev ter povratnih filtrov FIR-DAC in Ez. 
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Za doseganje maksimalnega dinamičnega območja izhodne diferencialne napetosti ter prepre-

















nato slika v tranzistor M5 v veji s tranzistorjema M8 in M9. Če je zagotovljeno idealno geome-
trijsko in električno ujemanje tranzistorjev, sta tokova, ki tečeta v/iz vozlišč a in b, v primeru 
enakih napetosti Vref in Vx enaka nič. Kadar Vx napetost ni enaka Vref , tokova v vozlišči a in b 
nista več enaka nič in vsiljujeta tokova v kondenzatorja integratorja v povratni zanki, dokler se 
napetost Vx ne izenači z Vref. 
 
5.1.5.2 Simulacijski rezultati sofaznega regulacijskega vezja 
Slika 68 prikazuje rezultat enosmerne analize, kjer je prikazan tokovni odziv vezja na vsiljeno 
napetost Vx, ki predstavlja izhodno sofazno napetost. V vsakem koraku se Vx primerja z refe-
renčno napetostjo (Vref = Vdd/2). Razlika med referenčno napetostjo in izmerjeno sofazno 
napetostjo generira povratni tok (82), ki se giblje med -500 nA in 500 nA, kjer G predstavlja 
transkonduktančno ojačenje. 
 CMFB ref xI V V G    (82) 
 
Razmerja tranzistorjev in območje toka, ki ga generira sofazno vezje, je bilo izbrano na podlagi 
maksimalnega toka, ki ga lahko generirajo osvetljene fotodiode, in hitrosti spremembe. Slika 
68 prikazuje izmerjena tokova v/iz vozlišči a in b na Sliki 67, kjer na x osi poteka razlika med 





Slika 68: Tok v/iz vozlišči a in b, x os predstavlja razliko med referenčno in sofazno napetostjo 
5.1.6 Simulacijski rezultati tranzientne analize časovno zveznega integratorja 
Testno vezje prikazano na Sliki 69 sestavljata dva operacijska ojačevalnika s kondenzatorjema 
v povratni veji, po-nastavitvenim (reset) vezjem in vezjem za sofazno regulacijo izhodne nape-
tosti ter izbirno vezje. Reset vezje poskrbi, da se odvečni naboj na kondenzatorjih v povratni 
veji odstrani pred začetkom meritve. Naloga diferencialnega integratorja je pretvorba svetlobno 
generiranega toka v napetost. Ob predpostavki enakih temnih tokov fotodiod (Slika 69) lahko 
zapišemo razliko izhodnih diferencialnih napetosti ΔV (82): 
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Slika 69: Blokovna shema testnega vezja diferencialnega časovno zveznega integratorja 
 
Medtem ko temni tok vpliva na sofazno izhodno napetost, je njegov vpliv na diferencialno iz-
hodno napetost pa zanemarljiv, ob predpostavki enakih temnih tokov, ki ju dosežemo s pravilno 
postavitvijo diod na siliciju. Ob konstantni osvetlitvi fotodiode, oziroma počasi spreminjajoči 
se osvetlitvi, kar pomeni časovno ne spreminjajoč tok, lahko (83) poenostavimo v (84). 
 
phi tV C
   (84) 
 
Slika 70 prikazuje potek časovne simulacije odziva diferencialnega integratorja na tok s kon-
stantno enosmerno vrednostjo, ki teče preko izbranega izbirnega vezja. Poleg vhodnega toka je 
dodan še signal 'reset', ki pred spremembo smeri toka, odstrani naboj na kondenzatorjih v po-
vratni zanki in prepreči merilno napako. V grafu a) na Sliki 70, rdeč in moder signal prikazujeta 
izhodni napetosti integratorja pri vhodnem toku 50 nA, medtem ko rdeča in modra na Sliki 70 
b) prikazujeta tokova v/iz vozlišč izbirnega vezja. Pravilno delovanje sofazne regulacijske 
zanke je preverjeno z dodanim sofaznim tokom ob času 125 us. Graf b) na Sliki 69 prikazuje 
vhodni tok integratorja in spremembo sofaznega toka. Ob dodanem sofaznem toku ni vidne 
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spremembe pri izhodnih napetostih diferencialnega integratorja v grafu a). 
 
 
Slika 70: Časovna analiza integracije svetlobno generiranega foto-toka 
5.2 Časovno diskretni integrator 
Uporaba časovno diskretnega integratorja S-C v primerjavi s časovno zveznim integratorjem 
omogoča natančno pozicijo polov in ničel prevajalne funkcije modulatorja, saj so variacije raz-
merij kapacitivnosti v primerjavi z variacijami upornosti, ki določajo polfrekvence časovno 
zveznih integratorjev, za več velikostnih razredov nižje. Razlog za večja odstopanja upornosti 
je v tehnološki izvedbi, saj lahko absolutna vrednost upora od predvidene odstopa tudi več kot 





















Slika 71: Implementacija časovno diskretnega modulatorja z vezjem S-C 
 
5.2.1 Diferencialni operacijski ojačevalnik uporabljen v časovno diskretnih 
integratorjih 
Uporaba enakega operacijskega ojačevalnika v obeh časovno diskretnih integratorjih in kom-
penzacijskem vezju, je občutno zmanjšala načrtovalski čas na račun nekaj večje površine 
ojačevalnika v tretjem integratorju, ki pa zelo malo vpliva na celotno površino integriranega 
vezja. 
Operacijski ojačevalnik v drugem in tretjem integratorju je zgrajen okoli diferencialnega 
vhoda in diferencialnega izhoda (ang. 'Fuly Diferential Amplifier - FDA'), z zahtevanimi 
parametri opisanimi v Tabeli 5 in Tabeli 6. Parametri so rezultat sistemskih simulacij in opti-
mizacije modela modulatorja.  
Tabela 5: Zahtevani parametri ojačevalnika uporabljenega v drugem integratorju 
Odprto zančno ojačenje >55 dB 
Pasovna širina >10 MHz 
Fazna varnost >60° 
Šum pri 1 MHz <200 nV√Hz 
Hitrost spremembe izhodne napetosti >6 V/µs 
Tabela 6: Zahtevani parametri ojačevalnika uporabljenega v tretjem integratorju 
Odprto zančno ojačenje >45 dB 
Pasovna širina >10 MHz 
Fazna varnost >60° 
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Šum pri 1 MHz <2 uV√Hz 
Hitrost spremembe izhodne napetosti >6 V/µs 
 
Ojačevalnik smo realizirali s prepognjeno kaskodo prikazano na Sliki 72, kateremu je poleg 
parametrov, zapisanih v Tabeli 5 in Tabeli 6, potrebno zagotoviti tudi ustrezno povratno zanko, 
ki jo realizira CMFB vezje, ki skrbi za ustrezno regulacijo sofazne napetosti na izhodu ojače-
valnika. CMFB vezje meri sofazno napetost na izhodih ojačevalnika, jo primerja z referenčno 


















Slika 72: Zgradba operacijskega ojačevalnika v časovno diskretnih integratorjih 
5.2.1.1 Nizkofrekvenčno ojačenje operacijskega ojačevalnika 
Slika 72 prikazuje električno shemo enostopenjskega ojačevalnika z diferencialnim vhodom in 
izhodom. Površina enostopenjskega ojačevalnika v primerjavi z dvostopenjskim ojačevalnikom 
uporabljenem v prvem integratorju je zmanjšana, saj ni potrebe po velikem kompenzacijskem 
kondenzatorju Cc. Nizkofrekvenčno ojačenje ojačevalnika na Sliki 72 opisuje enačba (85). 
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5.2.2 Vezje za sofazno regulacijo diferencialnih izhodov (S-C CMFB) 
Podobno kot pri časovno zveznem integratorju je tudi pri ojačevalniku, ki je uporabljen v ča-
sovno diskretnih integratorjih potrebno regulirati sofazno izhodno napetost, ki skrbi, da so vsi 
tranzistorji v predvidenih režimih delovanja [70]. Regulacijo izhodne sofazne napetosti dose-
žemo s popravki enosmerne krmilne napetosti tranzistorjev M2 in M3 na Sliki 72. Slika 73 
prikazuje časovno diskretno vezje za sofazno regulacijo izhodne napetosti ojačevalnika z dife-
rencialnim vhodom in izhodom. 
Za pravilno delovanje vezja so potrebni štirje ne-prekrivajoči urni signali, Φ1p, Φ1n, Φ2p, Φ2p, 
referenčni signal Vref, ki je enak polovici napajalne napetosti, in enosmerna napetost Vbias. Sti-
kala so zgrajena s komplementarni n in p MOS tranzistorji. Enačba (86) opisuje izhodno 
krmilno napetost Vcm, ki skrbi, da se izhodna sofazna napetost diferencialnega ojačevalnika ve-
dno giblje okoli referenčne napetosti. 
 





























5.2.3 Simulacijski rezultati časovno operacijskega ojačevalnika v diskretnem 
integratorju 
V nadaljevanju sledijo rezultati izmenične malo-signalne analize ter šumne in časovne analize 
ojačevalnika, uporabljenega v časovno diskretnih integratorjih. S pomočjo testnega vezja dolo-
čimo nizkofrekvenčno ojačenje, ki znaša 70 dB (Slika 74 a), fazno varnost, ki je enaka 80° 
(Slika 74 b) ter šum preračunan na vhod ojačevalnika (Slika 74 c). Slika 75 prikazuje časovni 
odziv ojačevalnika na enotino stopnico, ko je ta v konfiguraciji napetostnega sledilnika. Tabela 
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Vnd @ 1MHz = 170nV/sqrt(Hz)
 povzema simulacijske rezultate parametrov operacijskega ojačevalnika, uporabljenega v ča-
sovno diskretnih integratorjih. 
 





Slika 75: Simulacijski rezultat hitrosti spremembe izhodne napetosti 














































Tabela 7: op2 parametri 
Parameter nom tip min maks 
Vdda 3.3V 3.3V 3.1V 3.5V 
Temperatura [°C] 25 25 -40 125 
Rezultati  tip min maks 
Odprto zančno ojačenje (Aol) [dB] @ 
Cl=150 fF >60 70.0 67.6 72.4 
Fazna varnost @ Cl=150 fF >60° 80° 76.8° 82° 
Pasovna širina [MHz] @ Cl=150 fF >10 15.7 14.3 16.3 
Poraba [uA] @ Cl=150 fF 30 29.6 28.3 30.6 
Šum preračunan na vhod [nV/sqrt(Hz)] 
@ Cl=150 fF <200 174 147 315 
Sofazno ojačenje (Aol) [dB] @ Cl=150 
























5.2.3.1 PAC in časovna analiza časovno diskretnega integratorja 
Za preverjanje delovanja časovno diskretnega integratorja je bila poleg časovne analize, eno-
smerne analize in izmenične analize, uporabljena tudi periodična malo-signalna analiza (ang. ' 
Periodic Alternating Current – PAC') [65], ki omogoča izračun prevajalne funkcije vezij, v 
katerih prehaja do periodičnih sprememb ustaljenega stanja, kot so: vezja S-C, PLL in množil-
niki. 
Prevajalna funkcija idealnega ne-invertirajočega integratorja S-C, kjer je C1 kondenzator, s 
katerim je realizirana ekvivalentna upornost, in C2 integracijski kondenzator v povratni veji, je 
predstavljena v (66). Ojačevalnik uporabljen v časovno diskretnem integratorju, ima poleg 
končnega ojačenja tudi končno pasovno širino in omejeno hitrost spremembe izhodne napetosti 
(ang. 'slew-rate'). Ob upoštevanju končnega ojačenja A se enačba (66) razširi v (67) [48]. Slika 
76 prikazuje primerjavo med idealnim diskretnim integratorjem in diskretnim integratorjem s 
Sofazna fazna varnost [MHz] @ Cl=150 
fF >50  100 77 124 
Hitrost spremembe izhodne napetosti 











končnim ojačenjem A, kot je opisano v enačbi (67). S pomočjo testnega vezja ter PSS in PAC 
analize smo pridobili frekvenčni odziv diferencialnega integratorja. Odziv, integratorja realizi-
ranega s tranzistorji, stikali in kondenzatorji na Sliki 77, se sklada s predvidenim odzivom 
modela na Sliki 76 ter potrjuje njegovo ustreznost. Slika 78 prikazuje potek ojačenja in fazo 
sofazne povratne zanke časovno diskretnega integratorja. 
 
 
















integrator s končnim ojačenjem
idealni integartor
Slika 76: Primerjava med idealnim in realnim diskretnim integratorjem. 














A = 80 dB



















Slika 77: Rezultat PSS in PAC analize časovno diskretnega diferencialnega integratorja. 
 





























Slika 79: Časovna simulacija DT diferencialnega integratorja 
 
Slika 79 prikazuje časovni odziv časovno diskretnega integratorja na vhodno diferencialno in 
sofazno diferencialno napetost. Graf a) na Sliki 79 prikazuje vhodno diferencialno (modra) in 
sofazno napetost (rdeča), medtem ko je na grafu b) prikazana diferencialna izhodna napetost. 
Graf c) prikazuje sofazno izhodno napetost integratorja, iz katere je razvidno, da ob spremembi 
vhodne sofazne napetosti pri 40 µs ne pride do sprememb pri izhodni diferencialni napetosti in 
sofazni napetosti, za kar poskrbi CMFB vezje. Graf d) na Sliki 79 prikazuje krmilno napetost 
Vcm, ki regulira izhodno sofazno napetost integratorja. 
5.3 Eno-bitni kvantizator 
Eno-bitni kvantizator je realiziran kot napetostni primerjalnik. Naloga primerjalnika je generi-
ranje logične '1' oziroma logične '0', v odvisnosti od diferencialne vhodne napetosti. Kadar je 
vhodna diferencialna napetost višja od virtualne mase (polovica napajalne napetosti), je na iz-
hodu primerjalnika logična '1', v primeru nižje napetosti pa je na izhodu logična '0'. Poleg 
diferencialnih vhodov in izhodov, primerjalnik vsebuje krmilni signal 'strobe', ki določa čas 
odločitve. Do spremembe oziroma nove odločitve glede na diferencialno vhodno napetost, 
lahko pride samo ob naraščajoči fronti krmilnega 'strobe' signala. 
Primerjalnik je zgrajen iz vhodnega dela in spominskega dela. Vhodni del je predstavljen na 
Sliki 80




















































 in skrbi, da izhodni napetosti čim hitreje dosežeta svojo maksimalno oziroma mini-
malno napetost in s tem zmanjša problem meta-stabilnosti. Drugi del primerjalnika pa 
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predstavlja SR spominska celica, predstavljena na Sliki 81, ki skrbi, da na izhodu primerjalnika 
prihaja do sprememb samo ob hkratni spremembi S in R signalov, opisanih v Tabeli 8, v ostalih 














Slika 80: Vhodni del 1-bitnega kvantizatorja 
 
Slika 81: Spominski del primerjalnika (RS celica) 
 
Slika 82 prikazuje rezultat časovne simulacije testnega vezja primerjalnika, kjer smo preverjali 
funkcionalno delovanje primerjalnika in časovne zakasnitve. Vhodna diferencialna napetost ΔV 
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se giblje med ± 20 mV, kot je prikazano na grafu a) na Sliki 82. Krmilni 'strobe' signal, s svojo 
naraščajočo fronto določa čas pomnjenja in spremembe na izhodu primerjalnika in je prikazan 
na grafu d). Diferencialna napetost na vhodnih priključkih primerjalnika mora biti stabilna ob 
naraščajoči fronti 'strobe' signala. Ob naraščajoči fronti 'strobe' signala, primerjalnik glede na 
vhodni diferencialni signal določi izhodna signal Qn in Qp graf b), ki sta uporabljena kot vhoda 
spominske SR celice. Glede na stanji signalov Qn in Qp sta določena izhodna signala Ooutn in 
Ooutp, kot je bilo opisano v Tabeli 8. V Tabeli 9 so zapisani izmerjeni časi zakasnitev med na-
raščajočo fronto 'strobe' signala in izhodnimi signali Outn, Outp, Qp in Qn. 
 
Tabela 8: Pravilnostna tabela spominskega dela primerjalnika 
S R Q Qb 
0 0 Nedovoljeno stanje 
0 1 1 0 
1 0 0 1 
1 1 Ni spremembe 
 
Tabela 9: Simulacijski rezultati časovne analize primerjalnika 
 td_strb_outn [s] td_strb_outp [s] td_strb_q [s] td_strb_qn [s] 
Max 3.18E-08 3.18E-08 3.69E-08 3.67E-08 
Typ 2.09E-08 2.11E-08 2.44E-08 2.42E-08 





Slika 82: Rezultat časovne analize primerjalnika a) vhodna diferencialna napetost, b) izhodna napetost pri-
merjalnika, izhodna napetost spominske celice SR, d) krmilni strobe signal 
5.4 FIR-DAC filter 
Vhodni enobitni signal, ki ga generira primerjalnik, FIR-DAC vezje pretvori v tok, ki se pri-
števa vhodnemu toku časovno zveznega integratorja, kot je prikazano na Sliki 83. Prevajalno 



















  (88) 
 
Frekvenčni odziv vezja FIR-DAC je predstavljen na Sliki 84 in predstavlja nizkopasovni filter. 
Poudariti je potrebno, da je izhod vezja FIR-DAC tok, ki ga vsiljujemo v časovno zvezni inte-
grator in frekvenčni odziv na Sliki 84 prikazuje neskalirano enačbo (88). 











































































Slika 83: Časovno zvezni integrator z izbirnim vezjem in vezjem FIR-DAC 
 


















Slika 84: Frekvenčni odziv FIR-DAC filtra 
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5.4.1 Zgradba vezja FIR-DAC 
FIR-DAC vezje je realizirano s tokovnimi viri, stikali in zakasnilnimi celicami. Slika 85 prika-
zuje prvo izmed 16 tokovnih vej vezja. Na Sliki 85 je prikazan referenčni tokovni vir Iref, s 
pomočjo katerega so realizirane uteži opisane v enačbi (87). Poleg tokovnih zrcal in stikal so 
potrebne tudi zakasnilne celice, ki primerno zakasnijo izhodni signal 'BS' iz enobitnega primer-
jalnika, kot je opisano v enačbi (87). Zakasnilne celice so realizirane z DFF celicami. 
Zakasnilnim celicam je dodana krmilna logika, prikazana na Sliki 86, ki skrbi za pravilno od-









































Slika 86: Krmilna logika vezja FIR-DAC 
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Krmilna logika na Sliki 86, skrbi za pravilno postavitev stikal v tokovnih vejah vezja FIR-DAC. 
Krmilni signali stikal BS0 – BS15 so funkcija izhodnega signala primerjalnika BS in sistemske 
ure, opisane v enačbi (89). Stikala v tokovnih vejah so sklenjena samo v času, ko je vrednost 








BS BSCLK BSm n CLK
BS BSCLK n CLK
  
    (89) 
 
5.4.2 Simulacijski rezultati FIR-DAC filtra 
Slika 87 prikazuje časovne rezultate simulacije krmilne logike vezja FIR-DAC. Grafa c) in d) 
na Sliki 87 prikazujeta stanji krmilnih signalov BS0 in BS0b, ob različnih vrednostih izhodnega 
'BS' signala eno-bitnega primerjalnika, prikazanega na grafu b) in trenutnega stanja sistemske 
ure na grafu a). BS0 in BS0b menjata vrednosti med logično enico in logično ničlo in sledita 
signalu BS, kot je opisano v enačbi (89). 
 
















































Slika 87: Časovna simulacija krmilne logike vezja FIR-DAC, a) krmilna ura, b) vhodni BS, c) krmilni signal 
BS0 d) krmilni signal BS0b 
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Za preverjanje delovanja FIR-DAC filtra smo uporabili znano zaporedje BS signala, pridoblje-
nega s sistemskimi simulacijami, s katerimi smo preverili tokovni odziv realiziranega vezja 
FIR-DAC in ga primerjali z rezultatom, pridobljenim s sistemskimi simulacijami v okolju 
MATLAB/Simulink. Graf a) na Sliki 88 prikazuje odziv vezja FIR-DAC, kjer rdeči signal pred-
stavlja rezultat časovne simulacije visokonivojskega modela, modri pa rezultat 'Spice' 
simulacije. Oblika izhodnega toka FIR-DAC filtra, realiziranega s tranzistorji, natančno sledi 
referenčnemu toku. Graf b) na Sliki 88 prikazuje razliko (napako) med tokovoma, izmerjenima 
s sistemsko simulacijo v okolju MATLAB/Simulink in 'Spice' simulatorjem. 

























Slika 88: Primerjava simulacijskih rezultatov vezja FIR-DAC med MATLAB in Spice simulatorjem; a) 
primerjava simulacijskih rezultatov, b) izmerjena napaka 
 
Slika 89 prikazuje potek časovne simulacije FIR-DAC filtra v okolju 'Spice', kjer je na grafu 
a) prikazan vhodni signal BS, medtem ko je razlika izhodnih tokov prikazana na grafu c). Odziv 
izhodnih tokov je funkcija vhodnega 'BS' signala in začetnega stanja v vezju. Izhodni tok se 





Slika 89: Časovna analiza vezja FIR-DAC, a) Vhodni BS signal, b) sistemska ura clk, c) Diferencialni to-
kovni izhod 
5.5 Ez-DAC kompenzacijsko vezje 
Ez-DAC vezje kompenzira napako, ki je posledica vključitve FIR-DAC filtra v povratno zanko 
modulatorja (poglavje 4.3.4), kjer prevajalno funkcijo E(z) filtra definira enačba (90), katerega 
namen je učinkovita kompenzacija vpliva FIR-DAC filtra na prevajalni funkciji STF in NTF. 
 
 1(z) 1 (z)E Hz F    (90) 
 
H1(z) predstavlja ekvivalentno prevajalno funkcijo časovno zveznega integratorja v modula-
torju, ki smo jo pridobili s pomočjo impulzno invariantne transformacije, F(z) pa prevajalno 
funkcijo FIR-DAC filtra. Z vstavitvijo H1(z) in F(z)




































 v enačbo (90) pridobimo razširjeno preva-













         (91) 
 
5.5.1 Zgradba E(z) vezja 
Podobno kot FIR-DAC tudi Ez-DAC vezje deluje kot digitalno-analogni pretvornik, ki spremi-
nja eno-bitni signal BS v izhodno analogno napetost. Opis prevajalne funkcije Ez-DAC vezja v 
enačbi (91) je podoben tistemu, ki smo ga uporabili za opis diskretnega časovnega integratorja 
(66). Za realizacijo prevajalne funkcije, opisane z enačbo (91), smo kot zakasnilne celice zopet 
uporabili DFF celice, za doseganje koeficientov b0 – b15 pa razmerja med kondenzatorji v S-C 
verigi in povratnim kondenzatorjem v povratni veji integratorja. Slika 90 prikazuje seštevalno 
vezje, kjer koeficiente v prevajalni funkciji, realizirajo razmerja med integracijskim kondenza-
torjem Cf in kondenzatorji v vezjih S-C C1 – Cn. Uporabili smo enak operacijski ojačevalnik, 
kot je bil opisan v poglavju o časovno diskretnem diferencialnem integratorju. Enačba (92) 








C zHz C C C zC C


       
  (92) 
 
Upoštevajoč Cf >> Ca, kjer je Ca del vezja S-C, ki realizira ekvivalentni upor v povratni zanki, 
lahko enačbo (92) poenostavimo v (93). 
 1 11 11 1ii if
C z zHz bC z z
 
      (93) 
 
Upoštevajoč poenostavitev v (92) lahko zapišemo celotno prevajalno funkcijo E(z) filtra kot: 
 










       (94) 
 
Vezje na Sliki 90 realizira enačbo (93) in deluje kot integrator, ki ob fazi f2 prenese naboj iz 
kondenzatorjev C1 – Cn na kondenzatorja Ca in Cf. Naboj na kondenzatorju C1 – Cn je odvisen 
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od trenutnega in prejšnjih stanj signala 'BS', ki je pomnožen z referenčno napetostjo, kot je 
opisano v (95). 
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Slika 90: Poenostavljena električna shema vezja E(z) 
5.5.2 Simulacijski rezultati E(z) vezja 
Delovanje E(z) vezja je bilo preverjeno s časovno analizo, katere rezultati so predstavljeni na 
Sliki 91. Graf d) predstavlja diferencialni izhod, ki je odvisen od trenutnega stanja 'BS' signala 
na grafu a) in vseh prejšnji vrednosti 'BS' signala. Na grafih b) in c) sta prikazana signala 'CLK' 
in 'reset' signal, ki ga potrebujemo za določitev začetnih pogojev simulacije. Po umiku 'reset' 
signala vezje Ez-DAC prične z integracijo 'BS' signala, pomnoženega z referenčno napetostjo, 
kjer do prehodov prihaja samo ob pozitivnih frontah ure. Po končanem prehodnem pojavu se 
vrednost izhodnega diferencialnega izhoda ustali do naslednje periode signala 'CLK'. 
Točnost delovanja Ez vezja smo zopet preverili s pomočjo vnaprej znanega zaporedja 'BS' 
signala; tak pristop omogoča natančno primerjavo izhodne napetosti realnega vezja z njegovim 
sistemskim ekvivalentom/modelom. Slika 92 a) prikazuje potek izhodne napetosti Ez-DAC 
vezja, simuliranega v okolju MATLAB/Simulink (rdeča) in rezultata opravljene simulacije s 
































Slika 91: Rezultat časovne simulacije E(z) vezja pri znanem bit-streamu 
 
















































Slika 92: Primerjava delovanja E(z) vezja med realnim vezjem in modelom. a) Izhodna napetosti real-
nega vezja in modela, b) razlika izhodnih napetosti med realnim vezjem in modelom 
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5.6 Generator krmilnih signalov 
Zaradi velikega števila potrebnih krmilnih signalov v modulatorju smo pripravili generator kr-
milnih signalov (ang. 'Clock Form Generator - CFG'), ki za pravilno delovanje potrebuje 
vhodno sistemsko uro ter nizkofrekvenčni in visokofrekvenčni sekalni vhodni signal, pravo-
kotne oblike. 
5.6.1 Zgradba krmilnega generatorja (CFG) 
Slika 93 prikazuje temeljno zgradbo vezja za generiranje krmilnih signalov, kjer sta vhodna 
signala sistemska ura CLK in signal za izklop PD. Poleg osnovnih krmilnih signalov f1p, f2p, f1n, 
f2n, ki krmilijo stikala v vezjih S-C, generiramo tudi zakasnjene signale f1nd f2nd f1pd f2pd, ki so 
uporabljeni pri zniževanju napake, ki jo generira nezaželeni naboj ob preklopih stikal v S-C 
vezjih. Slika 94 prikazuje rezultat časovne simulacije generatorja ne-prekrivajočih signalov na 
Sliki 93. Ker uporabljamo v vezjih S-C komplementarna stikala, je potrebno ločeno krmiljenje 
n in p tranzistorjev. Grafa na Sliki 94 prikazujeta preklope krmilnih signalov, kjer so na grafu 
a) predstavljeni krmilni signali n tranzistorjev, medtem ko so na grafu b) predstavljeni krmilni 















Slika 93: Vezje za generiranje ne-prekrivajočih krmilnih signalov za vezja S-C 















































Slika 94: Rezultat časovne analize generatorja krmilnih signalov 
5.7 Simulacijski rezultati sigma-delta modulatorja tretjega reda 
Za preverjanje funkcionalnega delovanje modulatorja potrebujemo simulacijske rezultate ča-
sovne analize, saj nam ta omogoča izračun doseženega SNR-ja in vpogled v obliko 
preoblikovanega kvantizacijskega šuma. Slika 95 prikazuje končno poenostavljeno električno 
shemo modulatorja. Za preverjanje funkcionalnosti vezja je bil uporabljen Spice simulator. Za-
radi same narave modulatorja, ki združuje analogno in digitalno tehniko, prihaja do dolgih 
simulacijskih časov. Glavni razlog za dolge simulacijske čase so hitri preklopi krmilnih signa-
lov (CFG) in sistemske ure, ki so zaradi svojih dinamičnih lastnosti zelo zahtevni za analizo v 
simulatorjih, namenjenih analognim vezjem, ter relativno veliko število potrebnih period sig-
nala BS, ki so potrebne za doseganje zadovoljive ločljivosti v frekvenčnem prostoru, ki 
omogoča pregled delovanja modulatorja. 
Delovanje modulatorja je najlažje opazovati v frekvenčnem prostoru, kar pomeni, da je po-
trebno BS signal, pridobljen s časovno simulacijo, pretvoriti v frekvenčni prostor. Pretvorbo 
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dosežemo z uporabo diskretne Fourierove transformacije oziroma FFT algoritma (ang. 'Fast 
Fourier Transform - FFT'). Najmanjše število vzorcev BS signala, ki so potrebni za izračun 
FFT-ja, je odvisno od zahtevanega končnega razmerja SNR-ja [34]. V našem primeru zadošča 
2^16 vzorcev, kar pri sistemski uri 2 MHz, oziroma časovni periodi 500 ns, pomeni približno 33 
ms simulacijskega časa. Z minimalno natančnostjo simulatorja, ki še omogoča realno sliko o 
delovanju modulatorja, je povprečni čas za dokončanje 33 ms dolge simulacije daljši od enega 
tedna na procesorju z osmimi jedri, kjer znaša časovna perioda shranjevanja omejenega števila 
vozliščnih napetosti in tokov 50 ns. V primeru vključitve parazitnih kapacitivnosti pa se po-
trebni čas za simulacijo podvoji. Testno vezje za analizo modulatorja je prikazano na Sliki 96. 
Poleg modulatorja vezje vsebuje napetostne generatorje za zagotavljanje enosmerne napetosti, 
krmilne signalne generatorje, za generacijo ure in sekalnih signalov, in modele fotodiod. 
Vključeni generatorji, ki so potrebni/predvideni za delovanje modulatorja so razdeljeni v tri 
skupine: modeliranje fotodiod, napajalni napetostni viri in krmilni viri. Diode smo modelirali z 
vzporedno vezavo kondenzatorja (kapacitivnosti  PN-spoja) in tokovnega generatorja (foto 
tok). Napajalni viri imajo oznake: VDDA, VDDS, VSSA, VSSS, VDD, in VSS, kjer smo poskr-
beli, da so analogne celice napajane z analognimi viri (VDDA, VSSA VDDS, VSSS), medtem ko 
so digitalne celice napajane z digitalnimi viri (VDD in VSS). Za pravilno delovanje so potrebni 















5.7.1 Simulacijski rezultati modulatorja brez dodanih parazitnih kapacitivnosti 
Slika 97 prikazuje pridobljeni spekter BS





Norm PSD @ Iph=30 nA, f in =1 kHz, N=21 6
Frekvenca [Hz]
S1= 0.119981 Vp N1= -136.0  dB
SNR= 110.6 dB
BW= 700 to 1300 Hz
Vnd= 6.45029e-09 VsqHz
Vof sig= 2.21063e-06 V
 signala modulatorja. Vhodni tok je bil sinusni signal 
z amplitudo 30 nA in frekvenco 1 kHz. Doseženo razmerje med signalom in šumom znaša 110 
dB. Ob upoštevanju predvidene maksimalne amplitude vhodnega toka, ki je enaka 300 nA, 
znaša maksimalno dosegljivo razmerje med signalom in kvantizacijskim šumom SNQR 124 
dB. 
 
Slika 97: Spekter signala BS pridobljenega pri časovni Spice analizi modulatorja 
 
Pridobljeni BS signal na Sliki 97 nosi informacijo o amplitudi in frekvenci vhodnega signala in 
preoblikovanem kvantizacijskem šumu v modulatorju. Pridobljeni BS signal smo v okolju 
MATLAB še dodatno procesirali z decimacijskim filtrom. Decimacijski filter na Sliki 98 od-
strani kvantizacijski šum v pasu, ki presega zanimiv frekvenčni pas fB (poglavje 3.3.1), v našem 
primeru nad 4 kHz, ter zniža frekvenco, pri kateri pridobivamo izhodno digitalno besedo. Poe-
nostavljena zgradba uporabljenega decimacijskega filtra (ang 'Cascaded Integrator Comb -CIC 
') je predstavljena na Sliki 98. 

FIR-DAC
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Primerjava PSD med sim. rezultati z in brez parazitnih kapacitivnosti
Frekvenca [Hz]
S1= 0.119981 Vp N1= -136.0  dB
SNR= 114.6 dB
BW= 700 to 1300 Hz
Vnd= 6.45029e-09 VsqHz
Vof sig= 2.21063e-06 V
S1= 0.143804 Vp N1= -97.3  dB
SNR= 77.5 dB
BW= 700 to 1300 Hz
Vnd= 5.54174e-07 VsqHz








Slika 102: Končni rezultat modulatorja in decimatorja z vključenimi parazitnimi kondenzatorji 
5.8 Izmerjena šumna prevajalna funkcija (NTF) 
Pred priklopom izhodnega signala modulatorja BS na decimacijski filter, ki je bil realiziran na 
vezju FPGA, smo preverili delovanje modulatorja, kjer smo s pomočjo FFT-ja in vzorčevalnega 
vezja analizirali izhodni 'BS' signal. Oblika kvantizacijskega šuma v spektru BS signala, je 
glavni pokazatelj pravilnega delovanja modulatorja. Slika 103 prikazuje spekter izhodnega sig-
nala modulatorja. 
Spekter BS signala modulatorja, ki je prikazan na Sliki 103, kaže na veliko razliko med 
predvidenim simuliranim delovanjem modulatorja in izmerjenim. Iz primerjave slik je razvi-
dno, da je nivo šuma občutno višji na izmerjenem spektru realnega modulatorja. V primerjavi 
s simulacijskim rezultatom brez parazitnih kapacitivnosti je nivo šuma 50 dB višji, medtem ko 
je od rezultata z vključenimi parazitnimi kapacitivnostmi višji za 15 dB. Pri generiranju Slike 
103 je bilo uporabljeni 220 vzorcev v primerjavi s 216 ki smo jih uporabili za pridobitev Slike 
101. 
 















mean =-599295 STD = 107





Slika 103: FFT izmerjenega BS signal 
5.8.1 Izhod iz decimatorja 
Naloga decimatorja je atenuacija kvantizacijskega šuma, nezaželenih frekvenčnih komponent 
in šuma, ki ga generirajo ojačevalniki in upori v modulatorju, v področju nad zanimivim pasom 
fB in znižanje frekvence pri kateri pridobivamo izhodno digitalno besedo. Slika 105 prikazuje 
izhod iz decimacijskega filtra, ki je bil realiziran z FPGA-jem. Frekvenca izhodnih digitalnih 
besed je 486 Hz, kjer ob upoštevanju ojačenj posameznih stopenj lahko izračunamo vhodni tok, 




DSPI G G G    (96) 
 
Na Sliki 105 je z modro prikazano zaporedje izhodnih besed decimatorja s standardno deviacijo 
515. Ob predpostavki da standardna deviacija podaja informacijo o šumu, lahko s pomočjo 
enačbe (96) določimo ločljivost sistema. Ločljivost nefiltriranega izhoda iz decimatorja znaša 
515 oziroma 1,3 nA, ob dodatnem povprečenju pa standardna deviacija analogno digitalnega 
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pretvornika znaša 40 oziroma preračunana ločljivost 10 pA. 10 pA ob maksimalne vhodnem 
toku 300 nA, pomeni, da je maksimalni SNDR analogno digitalnega pretvornika enak 90 dB. 
 
 
Slika 105: Izhod iz decimacijskega filtra 
5.9 Neskladje med izmerjeno in pričakovano ločljivostjo modulatorja 















AVG = 148622 STD = 515.2449
AVG = 147240 STD = 39.1405
brez povprečenja
s povprečenjem
Problem načrtovanja ΣΔ analogno-digitalnih (AD) pretvornikov se kaže v dolgotrajnih simula-
cijah načrtanega vezja, ki jih potrebujemo za verifikacijo. Zato je pri načrtovanju in preverjanju 
različnih arhitektur potrebno uporabiti primerno metodologijo načrtovanja, ki vključuje načrto-
vanje visokonivojskega modela ter simulacije na visokem hierarhičnem nivoju; te omogočajo 
hitro preverjanje lastnosti različnih arhitektur. Metodologija predstavljena v [71]–[73] omogoča 
takšno modeliranje in načrtovanje. Na žalost pa visokonivojski model ne vsebuje vseh neideal-
nosti, ki jih vnaša implementacija na tranzistorskem nivoju. Izkaže se, da realizacija internega 
FIR-DAC filtra na tranzistorskem nivoju vsebuje neidealnosti, ki jih visoko-nivojski model ne 
predvideva. Posledica je popačen izhodni signal FIR-DAC filtra in lastnosti modulatorja, ki so 
slabše od predvidenih. Primer odstopanja med modelom in realizacijo je netočno krmiljenje 
stikal v tokovnih vejah FIR-DAC filtra, ki ga visokonivojski model ne upošteva, ki podobno 
kot trepetanje ure znižujejo dosegljivo razmerje SNR.  
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5.9.1 Neidealnosti vezja FIR-DAC 
Vpliv vezja FIR-DAC na končni SNR smo preverili s simulacijami v okolju 
MATLAB/Simulink in na nivoju vezja s simulatorjem Spice, kjer lahko vključimo ali izklju-
čimo parazitne komponente, ki jih povzroča realna realizacija na siliciju. Rezultat simulacije 
realnega vezja z vključenimi paraziti izkazuje SNR, ki je za 40 dB nižji od predvidenega (Slika 
104), kar je posledica nepravilnega krmiljenja stikal s Slike 85; ostanek naboja na parazitnih 
kapacitivnostih, kot posledica razlike v časih vzpona in padca krmilnih signalov v FIR-DAC 
filtru povzroča injekcijo nabojev, ki so modulirane s signalom BS iz izhoda modulatorja. 
Slika 106 (a) prikazuje časovni potek izhodnega toka FIR-DAC filtra: idealni potek (modra) in 
realni potek (rdeča). Tokovne konice realnega vezja so za tri velikostne razrede višje od priča-
kovanega izhodnega toka, ki znaša nekaj 10 nA, kar prikazuje Slika 106 (b). Slika 106 (c) 
prikazuje kako je poleg tokovne konice na izhodu FIR-DAC filtra prisotna tudi absolutna na-
paka. 
 













(a) FIR DAC RZ časovni odziv





























Slika 106: Primerjava poteka časovnega odziva izhodnega toka FIR-DAC filtra: (a) časovni odsek idealnega 
(siva) in realnega (črna) odziva FIR-DAC filtra, (b) prikaz tokovne konice v primerjavi z idealnim odzivom, 
(c) povečava časovnega odseka in prikaz razlike med idealnim in realnim potekom toka. 
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Z namenom boljšega razumevanja dinamike preklopov smo pripravili testno vezje, ki vključuje 
FIR-DAC filter in znan 'BS' ter ga simulirali na nivoju vezja. Opazovali smo velikost tokovnih 
konic ob različnih vklopih in izklopih stikal, ki jih krmilimo z BS0 – BS15 signali, prikazanimi 
na Sliki 85. Slika 107 prikazuje primerjavo povprečnih vrednosti integrala izhodnega toka FIR-
DAC filtra, kjer je z modro prikazan spekter idealnega FIR-DAC filtra ter z zeleno spekter 
realiziranega FIR-DAC filtra; neidealnosti vezja FIR-DAC se kažejo na izhodu modulatorja kot 





Slika 107: Primerjava spektrov povprečnega integriranega toka idealnega in realiziranega vezja FIR-DAC: 
(a) povprečna vrednost integriranega toka idealnega vezja FIR-DAC, (b) povprečna vrednost toka realizi-
ranega vezja FIR-DAC. 
 
5.9.2 Izenačitev časa dviganja in padanja krmilnih signalov 
S pomočjo simulacij smo ugotovili, da so tokovne konice najmanjše, kadar sta dvižni čas in čas 
padanja enaka krmilnih signalov BS0 – BS15 in BS0 – BS15, zato je takrat injekcija napačnih 
nabojev v integrator najmanjša. Na nivoju vezja smo izenačitev časov dosegli z vstavitvijo do-
datnih celic DFF (D flip-flop), ki spremenijo izhodna stanja le ob naraščajoči fronti urinega 
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signala, kar pomeni, da bodo ob enakih signalnih poteh, ki jih zagotovimo s pravilno sestavnico 
mask (ang. 'Layout'), stikala v tokovnih vejah krmiljena istočasno. 
Dodatno s prilagoditvijo širine in dolžine tranzistorjev v izhodnem gonilniku DFF izenačimo 
dvižni in padajoči čas krmilnih signalov BS0 – BS15 in BS0 – BS15. Modificiranim DFF 
celicam smo dodali še nizkoprepustni filter s polfrekvenco 100 MHz. Modificirana krmilna 
logika stikal v FIR-DAC vezju je prikazana na Sliki 108. 
Slika 109 ponovno prikazuje primerjavo spektrov povprečnih vrednosti integrala izhodnega 
toka FIR-DAC filtra, kjer je z modro prikazan spekter idealnega FIR-DAC filtra, z zeleno pa 
spekter modificiranega FIR-DAC filtra. S Slike 109 je razvidno, da smo nivo šuma v primerjavi 








































Slika 109: Primerjava spektrov idealnega in modificiranega vezja FIR-DAC: (a) povprečna vrednost inte-
griranega toka idealnega vezja FIR-DAC, (b) povprečna vrednost toka modificiranega vezja FIR-DAC 
Slika 110 prikazuje spektra signala 'BS' na izhodu modulatorja pridobljena s časovno simula-
cijo, ki je vključevala parazitne kapacitivnosti vezja. Z zeleno barvo je prikazan spekter 
modulatorja z nemodificiranim FIR-DAC filtrom, z modro barvo pa spekter modulatorja z mo-
dificiranim FIR-DAC filtrom. Nivo šuma v zanimivem pasu med 700 in 1300 Hz smo z 
modifikacijo uspeli znižati za 30 dB, s čimer smo dosegli zahtevno razmerje SNR, ki ga je 
predvidevala časovna simulacija pred vključitvijo parazitnih kapacitivnosti in visokonivojski 
sistemski model. Poudariti je potrebno, da smo ustreznost modificiranega FIR-DAC filtra do-
kazali samo s simulacijskimi rezultati. Za konkretno potrditev delovanja vezja, bi bila potrebna 
validacija z meritvami, kar bi zahtevalo realiziran modulator na siliciju, to pa zaradi omejenega 











Slika 110: : Primerjava spektrov modulatorja z originalnim in modificiranim vezjem FIR-DAC: (a) spekter 
modulatorja z originalnim vezjem FIR-DAC, (b) spekter modulatorja z modificiranim vezjem FIR-DAC 
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6. Optične meritve svetlobnega barvnega detektorja 
Z opravljenimi simulacijami na tranzistorskem nivoju in končano sestavnico mask, lahko ovre-
dnotimo funkcionalne in kvalitativne meritve modulatorja. Integrirano vezje, ki združuje 
modulator in testne diode, se nahaja v 68-pinskem ohišju. Sledi opis merilnega vezja ter opis 
meritev, ki smo jih opravili. 
6.1 Merilno testno vezje 
Priprava testnega vezjama, na katerem se nahaja integrirano vezje je potekla v sodelovanju z 
Fachhochschule Kärnten v Beljaku in podjetjem Infineon AG. Slika 111 predstavlja kosovnico 
mask celotnega integriranega vezja (ang. 'Layout'), ki vsebuje pare fotodiod ter modulator. In-
tegrirano vezje je bilo umeščeno v 68-pinsko keramično ohišje (CLCC). 















Slika 112 prikazuje delno shemo testnega vezja tiskanine (PCB-ja), kjer so poleg napajalnih 




Slika 112: Shema testnega vezja 
 
 
Slika 113: Testno vezje s podnožjem 
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Slika 113 prikazuje celotno testno vezje s praznim podnožjem, napetostnimi in tokovnimi pri-
ključki. Poleg testnega vezja na Sliki 113 smo za testiranje modulatorja uporabili naslednjo 
merilno opremo: 
 
- Spektralni analizator HP 3585A, 
- Digitalni osciloskop Agilent MSO 8104A, 
- Napajalna viri Gwinstek GDP-3303S, 
- Precizni napajalni vir Keithley 2401, 
- FPGA razvojna plošča Digilent GENESYS, 
- Prenosni računalnik HP B650. 
 
Slika 114 prikazuje merilno mesto in merilno opremo s katero smo opravili meritve razmerja 
signal šum, prevajalnih funkcij in funkcionalnih testov. 
 
 
Slika 114: Merilno mesto za preverjanje funkcionalnosti modulatorja 
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6.2 Izmerjena linearnost 
Poleg dosežene ločljivosti nas je zanimala tudi linearnost modulatorja in maksimalno dina-
mično območje. Za merjenje ločljivosti smo uporabili tokovni vir Keithley 2401, ki pri 
konstantni napetosti omogoča tokovno krmiljenje med 10 pA in 1 A. Poudariti je potrebno, da 
so meritve tokov v območju med 0.1 pA – 500 nA izredno zahtevne, pri katerih hitro pride do 
merilnih napak. 
Slika 115





















 prikazuje doseženo dinamično območje modulatorja in linearnost. Razvidno je da 
modulator do 300 nA sledi vhodnemu toku in zagotavlja zadovoljivo stopnjo linearnosti. Pri 
vhodnih tokovih nad 300 nA pa začne modulator prehajati v nasičenje kar povzroči odstopanje 
od predvidenih linearnih vrednosti. Odstopanje pri 300 nA je pričakovano in je bilo predvideno 
med načrtovalskim procesom modulatorja. 
 
Slika 115: Preverjanje linearnosti 
6.3 Barvna selektivnost in občutljivost 
Barvno selektivnost in občutljivost celotnega sistema smo preverili s kolegi v Beljaku, kjer smo 
uporabili svetlobni vir, monokromator, ki omogoča generiranje svetlobe z valovno dolžino med 
400 in 1100 nm. Izhodna moč svetlobnega vira v odvisnosti od valovne dolžine je prikazana na 
Sliki 117, s 5 nm koraki valovne dolžine. Poznavanje izhodne moči v odvisnosti od valovne 
118 
 
dolžine je potrebno, če želimo izračunati občutljivost merilnega sistema. Celotna merilna po-
stavitev, ki je potekala v svetlobno izolirani komori, je predstavljena na Sliki 116. Z 
izmerjenimi tokovi posamezne fotodiode in znano vhodno močjo pri različnih valovnih dolži-
nah izračunamo svetlobno občutljivost merilnega sistema s pomočjo enačbe (97). 
phIR P  (97) 
 
 
Slika 116: Testno mesto za merjenje RGB odzivov 
 
Slika 117: Profil moči svetlobnega vira izmerjen z referenčnim senzorjem 
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Slika 118 podaja tokovne odzive fotodiod pri različnih valovnih dolžinah med 400 nm in 1100 
nm. Svetlobno občutljivost merilnega sistema, določeno na podlagi (97) podaja Slika 119




















Slika 118: Tokovni odziv senzorja in modulatorja na svetlobo z različno valovno dolžino 























Slika 119: Odziv sistema na svetlobo z različno valovno dolžino 
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7. Izračun RGB oziroma XYZ komponent 
Z uspešno pretvorbo toka posameznega para fotodiod je potrebno izmerjene spektralne odzive 
fotodiod pravilno umestiti v enega od barvnih prostorov (RGB, XYZ). Umeščanje v enega od 
barvnih prostorov je doseženo z dodatnim digitalnim procesiranjem. Barvno ujemanje, oziroma 
barvna funkcija vpadne svetlobe, nam pomaga umestiti barvo, ki jo zaznava človeški vidni 

























Slika 120: Primer uporabe transformacijskih matrik pri umeščanja svetlobnega odziva fotodiod v iz-
brani barvni prostor 
Barvna funkcija ujemanja RGB (Slika 120), kadar je pomnožena s svetlobnim virom s spek-
tralno porazdelitvijo S(λ), vrne tri izhodne vrednosti Tx, Ty, Tz. Posamezni rezultat množenja z 
barvno funkcijo ujemanja je enak integralu preko valovnih dolžin, kot to opisujejo enačbe (98) 
(98) (99), oziroma kot vsota pri posameznih valovnih dolžinah, saj je odziv S(λ) izmerjen pri 
diskretnih valovnih dolžinah. 
 
 x xT S x d T S x         (98) 
 y yT S y d T S y        (99) 
 z zT S z d T S z        (100) 
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Pri uporabi istega spektralnega vira S(λ) vrnejo pari fotodiod s svojimi odzivi tri izhodne vre-
dnosti T'x, T'y, T'z, kar je združeno v enačbi (101). 
 
   ' 'xyz xyz xyz xyzT S R d T S R         (101) 
 
Z uporabo transformacijske matrike M dosežemo ujemanje med TRGB in T'RGB, kot je zapisano 





X Y Z X Y Z
M M M
T T T T T T M M M
M M M
   (102) 
 
Vendar pa je transformacijska matrika M uporabna samo za izbrani svetlobni vir (svetilka z 
žarilno nitko, LED svetilka). V primeru kjer je kot svetlobni vir uporabljeno LED svetilo, bi 
matrika M vrnila napačen rezultat. Da bi lahko barvni merilni sistem pravilno umeščal vpadno 
svetlobo različnih svetlobnih virov, smo uporabili statistično urjenje, kjer so bili uporabljeni 
različni svetlobni viri, s katerimi so bili pridobljene različne barvne funkcije ujemanja in trans-
formacijske matrike Mx, kot opisuje (103). 
 





31 32 33 n n n n n n
x y z x y z
x y z x y z
T T T T T TM M M
M M M
M M M T T T T T T

    (103) 
 
Ker sistem enačb ni enolično rešljiv, se na podlagi izbranih svetlobnih virov izbere rešitev, ki 







  (104) 
 
Trenutno izračun RGB oziroma XYZ ni implementiran na siliciju, ampak kot algoritem v oko-
lju MATLAB. Glavnino dela razvoja algoritma za izračun RGB vrednosti so opravili kolegi v 





V tem delu smo združili fotodiode, sigma-delta modulator tretjega reda in digitalno procesiranje 
na istem čipu (ang. 'System on Chip - SOC'), kjer smo prikazali, da je mogoče z uporabo stan-
dardnega CMOS procesa z dvema otokoma in brez uporabe dodatnih optičnih filtrov in dragih 
tehnoloških procesov zagotoviti visoko tokovno ločljivost in barvno selektivnost barvnega sve-
tlobnega sistema. Z uporabo hibridnega modulatorja tretjega reda, smo dosegli visoko 
dinamično območje vpadne svetlobe brez žrtvovanja ločljivosti. Kljub temu da nismo uspeli 
doseči zastavljene ločljivosti 0,1 pA, smo pokazali, da je z uporabo modulatorja možno doseči 
zadovoljivo barvno selektivnost in visoko dinamično območje.  
Kot svetlobni detektor smo uporabili fotodiode, ki so realizirane kot PN-spoji med razpo-
ložljivima otokoma, substratom in različno dopiranimi plastmi. Vsak fotodioda je optimizirana 
za odzivnost pri različnih valovnih dolžinah. 
Kot analogno digitalni pretvornik smo uporabili hibridni sigma-delta modulator tretjega 
reda, ki pretvarja svetlobno generirani tok fotodiod, v kombinaciji z decimatorjem, realiziranim 
na FPGA vezju. Pokazali smo, da je z uporabo časovno zveznega integratorja v prvi stopnji, in 
s časovno diskretnima integratorjema v drugi in tretji stopnji, mogoče doseči razmerje signal 
šum, boljše kot 120 dB na sistemskem nivoju v okolju MATLAB/Simulink. 
Uporabo časovno zveznega integratorja omogoča FIR filter v povratni veji, ki zmanjša vpliv 
trepetanje ure, ki lahko občutno degradira dosegljivi SNR. Pokazali smo, da se z dodanim kom-
penzacijskim filtrom, ki kompenzira dodani FIR filter v povratni zanki, signalna in šumna 
prevajalna funkcija ne spremenita, kar pomeni, da je modulator obdržal vse lastnosti, ki smo jih 
predvideli v načrtovalskem procesu idealnega modulatorja. 
Delovanje integriranega vezja, kjer so združeni fotodiode in sigma-delta modulator, smo 
preverili z meritvami, kjer smo preverili funkcionalnost vezja in dosegljivo dinamično območje 
ter ločljivost. Izkazalo se je, da merjeni rezultati odstopajo od predvidenih, saj nam ni uspelo 
doseči predvidenega SNR, ki je bil dva velikostna razreda manjši. 
Zaradi razhajanja med doseženim in predvidenim razmerje SNR, smo začeli nadgrajevati 
trenutni model hibridnega modulatorja, kjer se je kot možni razlog za nedoseganje SNR-ja iz-
kaza neenakost dvižnega časa in časa padanja krmilnih signalov v FIR-DAC filtru. Simulacijo 
so pokazale, da je šum, ki ga vnašamo v direktno vejo z ne optimiziranim vezjem FIR-DAC 
kritičen. Dodatno bo potrebno preveriti, ali bi bila izvedba FIR-DAC filtra brez vrnitve v izho-
dišče v primerjavi z izvedbo tokovnega FIR-DAC z vrnitvijo v izhodišče primernejša. 
Možnosti za nadaljnje delo vidimo v analizi trenutnega delovanja modulatorja in iskanja 
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razlogov za nedoseganje predvidenega razmerja med signalom in šumom. Možnost nadgradnje 
modela vidimo v diferencialnih stopnjah in vključitvi neidealnosti, ki jih trenutno nismo pred-
videli. V prihodnosti bi bilo potrebno zagotoviti večje število izhodnih priključkov, ki bi 
omogočali vpogled delovanja posameznih stopenj na izdelanem integriranem vezju, kar je bilo 
trenutno onemogočeno zaradi omejene površine silicija, saj je analiza delovanja izdelanega in-
tegriranega vezja na podlagi izhodnega BS signala prezahtevna. 
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9. Prispevki k znanosti 
Glavne prispevke k znanosti povzemamo v naslednjih točkah: 
 
1. Uporaba standardnega CMOS procesa pri realizaciji svetlobnega senzorja 
Na podlagi znanih struktur in s pomočjo simulacij smo pokazali, da za doseganje bar-
vno selektivnost v svetlobnem senzorju niso potrebni dragi tehnološki koraki in dodatni 
optični filtri. 
 
2. Uporaba hibridnega sigma-delta modulatorja pri integraciji in analogno digitalni 
pretvorbi toka 
Hibridni modulator tretjega združuje vhodni časovno zvezni modulator ter dva časovno 
diskretna integratorja. 
 
3. Nova zasnova visokonivojskega modela hibridnega modulatorja tretjega reda z 
vključenim trepetanjem ure 
 
4. Uporaba FIR filtra pri zmanjševanju vpliva trepetanja ure na končno razmerje 






[1] U. Nahtigal in D. Strle, “Design,Simulation, and Implementation of an Integrated, Hybrid 
Photocurent-to-Digital Converter in CMOS Technology,” Integr. VLSI J. 
[2] D. Strle, U. Nahtigal, G. Batistel, V. C. Zhang, E. Ofner, A. Fant, in J. Sturm, “Integrated 
High Resolution Digital Color Light Sensor in 130 nm CMOS Technology,” Sensors, vol. 
15, no. 7, pp. 17786–17807, jul. 2015. 
[3] S. Shafie, S. Kawahito, I. A. Halin, in W. Z. W. Hasan, “Non-Linearity in Wide Dynamic 
Range CMOS Image Sensors Utilizing a Partial Charge Transfer Technique,” Sensors, vol. 
9, no. 12, pp. 9452–9467, nov. 2009. 
[4] E. Stevens, H. Komori, H. Doan, H. Fujita, J. Kyan, C. Parks, G. Shi, C. Tivarus, in J. Wu, 
“Low-Crosstalk and Low-Dark-Curent CMOS Image-Sensor Technology Using a Hole-
Based Detector,” v Solid-State Circuits Conference, 2008. ISSCC 2008. Digest of Technical 
Papers. IEEE International, 2008, pp. 60–595. 
[5] K. Mizobuchi, S. Adachi, T. Yamashita, S. Okamura, H. Oshikubo, N. Akahane, in S. 
Sugawa, “A Wide Dynamic Range CMOS Image Sensor with Improved Heat-Resistance 
and Image Quality at High Temperatures,” J. Inst. Image Inf. Telev. Eng., vol. 62, no. 3, pp. 
368–375, 2008. 
[6] B. E. Bayer, “Color imaging array,” US3971065 A, 20. 7. 1976. 
[7] R. B. Meril, “Color separation in an active pixel cel imaging aray using a triple-wel 
structure,” US5965875 A, 12. 10. 1999. 
[8] A. Polzer, W. Gaberl, in H. Zimmermann, “Filter-less vertical integrated RGB color sensor 
for light monitoring,” v 2011 Proceedings of the 34th International Convention MIPRO, 
2011, pp. 55–59. 
[9] “Delta Sigma Toolbox - File Exchange - MATLAB Central.” [Online]. Dosegljivo: 
htp:/www.mathworks.com/matlabcentral/fileexchange/file_infos/19-delta-sigma-tool-
box. [Dostopano: 10. 3. 2015]. 
[10] J. G. Proakis, Digital Signal Processing: Principles, Algorithms and Applications, 3rd 
edition. Upper Saddle River, N.J: Prentice Hal, 1995. 
[11] M. Tkalcic in J. F. Tasic, “Colour spaces: perceptual, historical and applicational backgro-
und,” v EUROCON 2003. Computer as a Tool. The IEEE Region 8, 2003, vol. 1, pp. 304–
308 vol.1. 
[12] “CIE 1931 color space,” Wikipedia, the free encyclopedia. , 24. 10. 2014. 
[13] H. Zimmermann, Integrated silicon optoelectronics, 2nd ed. Berlin ; London: Springer, 
2010. 
[14] G. Batistel, “Integrated Color Sensor in Standard CMOS Technology,” Carinthia Uni-
versity of Applied Sciences, Vilach, 2013. 
[15] S. M. Sze in Lee, M. K, Semiconductor devices, physics and technology. Hoboken, N.J.: 
Wiley, 2012. 
[16] F. Smole, M. Topič, in J. Krč, Polprevodniška elektronika. Ljubljana: Založba FE in FRI, 
2011. 
[17] J. Furlan, Nelinearni elementi. Ljubljana: Fakulteta za elektrotehniko in računalništvo, 
1995. 
[18] N. Ohta, Colorimetry: fundamentals and applications. Chichester, West Sussex, En-
gland ; Hoboken, NJ, USA: J. Wiley, 2005. 
[19] N. Tadić, S. Schidl, in H. Zimmermann, “Vertical triple-junction RGB optical sensor with 
signal processing based on the determination of the space-charge region borders,” Opt. 
Let., vol. 39, no. 17, pp. 5042–5045, sep. 2014. 
[20] “Bayer filter,” Wikipedia, the free encyclopedia. , 13. 11. 2015. 
126 
 
[21] Y. Audet in S. S. Aboutorabi, “A CMOS process compatible color sensor using wave-
length dependent absorption depth,” v 2008 Joint 6th International IEEE Northeast 
Workshop on Circuits and Systems and TAISA Conference, 2008. NEWCAS-TAISA 2008, 
2008, pp. 327–330. 
[22] D. Litwiler, “CCD vs. CMOS: Facts and Fiction, reprinted from the Jan. 2001 issue of 
Photonics Spectra\copyright Laurin Publishing Co,” Inc4 Pgs. 
[23] F. Dominec, Comparison of V-A characteristics of silicon and germanium diode. 2007. 
[24] K. Martin, “Photodiode,” Wikipedia, the free encyclopedia. , 26. 10. 2015. 
[25] A. B. Sproul in M. A. Green, “Improved value for the silicon intrinsic carier concentra-
tion from 275 to 375 K,” J. Appl. Phys., vol. 70, no. 2, pp. 846–854, jul. 1991. 
[26] N. Faramarzpour, M. J. Deen, S. Shirani, Q. Fang, L. W.-C. Liu, F. de Souza Campos, in 
J. W. Swart, “CMOS-Based Active Pixel for Low-Light-Level Detection: Analysis and 
Measurements,” IEEE Trans. Electron Devices, vol. 54, no. 12, pp. 3229–3237, dec. 2007. 
[27] N. Faramarzpour, M. J. Deen, in S. Shirani, “An Approach to Improve the Signal-to-
Noise Ratio of Active Pixel Sensor for Low-Light-Level Applications,” IEEE Trans. 
Electron Devices, vol. 53, no. 9, pp. 2384–2391, sep. 2006. 
[28] G. Batistel, V. C. Zhang, in J. Sturm, “Color recognition sensor in standard CMOS 
technology,” Solid-State Electron., vol. 102, pp. 59–68, dec. 2014. 
[29] G. Batistel in J. Sturm, “Filter-less Color Sensor in Standard CMOS Technology.” 
[30] G. E. Moore, “Progress in digital integrated electronics [Technical literaiture, Copyright 
1975 IEEE. Reprinted, with permission. Technical Digest. International Electron Devices 
Meeting, IEEE, 1975, pp. 11-13.],” IEEE Solid-State Circuits Soc. Newsl., vol. 20, no. 3, 
pp. 36–37, sep. 2006. 
[31] A.-J. Annema, B. Nauta, R. van Langevelde, in H. Tuinhout, “Analog circuits in ultra-
deep-submicron CMOS,” IEEE J. Solid-State Circuits, vol. 40, no. 1, pp. 132–143, jan. 
2005. 
[32] K. Bult, “Analog design in deep sub-micron CMOS,” v Solid-State Circuits Conference, 
2000. ESSCIRC ’00. Proceedings of the 26rd European, 2000, pp. 126–132. 
[33] A. V. Oppenheim, Discrete-Time Signal Processing, 3 edition. Upper Saddle River: Pren-
tice Hal, 2009. 
[34] F. Maloberti, Data Converters, 2007 edition. Dordrecht, Netherlands: Springer, 2007. 
[35] S. R. Norsworthy, R. Schreier, in G. C. Temes, Delta-Sigma Data Converters: Theory, 
Design, and Simulation, 1 edition. New York: Wiley-IEEE Press, 1996. 
[36] R. Schreier, Understanding delta-sigma data converters. Piscataway, NJ : Hoboken, 
N.J. ; Chichester: IEEE Press ; Wiley, 2005. 
[37] J. M. de la Rosa, “Sigma-Delta Modulators: Tutorial Overview, Design Guide, and State-
of-the-Art Survey,” IEEE Trans. Circuits Syst. Regul. Pap., vol. 58, no. 1, pp. 1–21, jan. 
2011. 
[38] P. M. Aziz, H. V. Sorensen, in J. vn der Spiegel, “An overview of sigma-delta conver-
ters,” IEEE Signal Process. Mag., vol. 13, no. 1, pp. 61–84, jan. 1996. 
[39] M. Ortmanns, Continuous-time sigma-delta A/D conversion: fundamentals, performance 
limits, and robust implementations. Berlin ; New York: Springer, 2006. 
[40] S. Kavusi, H. Kakavand, in A. E. Gamal, “On incremental sigma-delta modulation with 
optimal filtering,” IEEE Trans. Circuits Syst. Regul. Pap., vol. 53, no. 5, pp. 1004–1015, 
maj 2006. 
[41] T. C. Caldwel in D. A. Johns, “Incremental Data Converters at Low Oversampling Ra-
tios,” IEEE Trans. Circuits Syst. Regul. Pap., vol. 57, no. 7, pp. 1525–1537, jul. 2010. 
127 
 
[42] “Scalable Architectures for Analog IP on Advanced Process Nodes,” Synopsys. [Online]. 
Dosegljivo:  htp:/www.synopsys.com/Company/Publications/SynopsysInsight/Pa-
ges/Art5-data-converters-IssQ3-13.aspx?cmp=Insight-I3-2013-Art5. [Dostopano: 7. 4. 
2015]. 
[43] E. Janssen in A. van Roermund, “Basics of Sigma-Delta Modulation,” v Look-Ahead Ba-
sed Sigma-Delta Modulation, Springer Netherlands, 2011, pp. 5–28. 
[44] A. Rusu in H. Tenhunen, “DAC nonlinearity effects in a wide-band sigma-delta modula-
tor architecture,” v ASIC/SOC Conference, 2002. 15th Annual IEEE International, 2002, 
pp. 75–79. 
[45] P. Malcovati, S. Brigati, F. Francesconi, F. Maloberti, P. Cusinato, in A. Baschiroto, 
“Behavioral modeling of switched-capacitor sigma-delta modulators,” IEEE Trans. 
Circuits Syst. Fundam. Theory Appl., vol. 50, no. 3, pp. 352–364, mar. 2003. 
[46] D. Strle, “Mixed-Signal Circuits Modeling and Simulations Using Matlab,” Eng. Educ. 
Res. Using MATLAB -Tech, pp. 113–147, 2011. 
[47] S. Jaykar, P. Palsodkar, in P. Dakhole, “Modeling of Sigma-Delta Modulator Non-Idea-
lities in MATLAB/SIMULINK,” v 2011 International Conference on Communication 
Systems and Network Technologies (CSNT), 2011, pp. 525–530. 
[48] P. E. Alen in D. R. Holberg, CMOS analog circuit design. New York; Oxford: Oxford 
University Press, USA, 2012. 
[49] M. Liu, Demystifying switched capacitor circuits. Amsterdam ; Boston: Newnes, 2006. 
[50] Y. Gai, R. Geiger, in D. Chen, “Noise analysis in hold phase for switched-capacitor 
circuits,” v 51st Midwest Symposium on Circuits and Systems, 2008. MWSCAS 2008, 2008, 
pp. 45–48. 
[51] R. Schreier, J. Silva, J. Steensgaard, in G. C. Temes, “Design-oriented estimation of ther-
mal noise in switched-capacitor circuits,” IEEE Trans. Circuits Syst. Regul. Pap., vol. 52, 
no. 11, pp. 2358–2368, nov. 2005. 
[52] L. Forbes, H. Gopalakrishnan, in W. Wanalertlak, “Simulation and analysis of noise in 
switched capacitor amplifier circuits,” v 2005 IEEE Workshop on Microelectronics and 
Electron Devices, 2005. WMED ’05, 2005, pp. 55–58. 
[53] B. Razavi, Design of analog CMOS integrated circuits. Boston, MA: McGraw-Hil, 2001. 
[54] O. Oliaei, “Clock jiter efect in continuous-time oversampling converters,” v The 2001 
IEEE International Symposium on Circuits and Systems, 2001. ISCAS 2001, 2001, vol. 1, 
pp. 288–291 vol. 1. 
[55] A. Ashry in H. Aboushady, “Jiter analysis of bandpass continuous-time #x03A3; 
#x0394;Ms for diferent feedback DAC shapes,” v Proceedings of 2010 IEEE International 
Symposium on Circuits and Systems (ISCAS), 2010, pp. 3997–4000. 
[56] A. Ashry in H. Aboushady, “Modeling jiter in Continuous-Time sigma-delta modula-
tors,” v Behavioral Modeling and Simulation Conference (BMAS), 2010 IEEE 
International, 2010, pp. 53–56. 
[57] S. Brigati, F. Francesconi, P. Malcovati, D. Tonieto, A. Baschiroto, in F. Maloberti, 
“Modeling sigma-delta modulator non-idealities in SIMULINK(R),” v Proceedings of the 
1999 IEEE International Symposium on Circuits and Systems, 1999. ISCAS ’99, 1999, vol. 
2, pp. 384–387 vol.2. 
[58] O. Oliaei, “State-space analysis of clock jiter in continuous-time oversampling data con-
verters,” IEEE Trans. Circuits Syst. I Analog Digit. Signal Process., vol. 50, no. 1, pp. 31–
37, jan. 2003. 
[59] O. Oliaei, “Sigma-delta modulator with spectraly shaped feedback,” IEEE Trans. 
Circuits Syst. I Analog Digit. Signal Process., vol. 50, no. 9, pp. 518–530, sep. 2003. 
128 
 
[60] H. Zare-Hoseini in I. Kale, “Clock-Jiter Reduction Techniques in Continuous Time 
Delta-Sigma Modulators,” v 2006 International Symposium on VLSI Design, Automation 
and Test, 2006, pp. 1–2. 
[61] B. M. Puter, “Sigma; Delta; ADC with finite impulse response feedback DAC,” v Solid-
State Circuits Conference, 2004. Digest of Technical Papers. ISSCC. 2004 IEEE Interna-
tional, 2004, p. 76–77 Vol.1. 
[62] P. Aguire, V. Camargo, H. Klimach, A. Susin, in C. Prior, “Behavioral modeling of con-
tinuous-time #x03A3; #x0394; modulators in matlab/simulink,” v 2013 IEEE Fourth Latin 
American Symposium on Circuits and Systems (LASCAS), 2013, pp. 1–4. 
[63] R. Rao, A. Srivastava, D. Blaauw, in D. Sylvester, “Statistical analysis of subthreshold 
leakage curent for VLSI circuits,” IEEE Trans. Very Large Scale Integr. VLSI Syst., vol. 
12, no. 2, pp. 131–139, feb. 2004. 
[64] M. Tian, V. Visvanathan, J. Hantgan, in K. Kundert, “Striving for smal-signal stability,” 
IEEE Circuits Devices Mag., vol. 17, no. 1, pp. 31–41, jan. 2001. 
[65] “Spectre User Simulation Guide.” . 
[66] J. Ramos in M. Steyaert, “Three stage amplifier with positive feedback compensation 
scheme,” v Custom Integrated Circuits Conference, 2002. Proceedings of the IEEE 2002, 
2002, pp. 333–336. 
[67] W. M. C. Sansen, Analog design essentials. New York; Berlin: Springer, 2006. 
[68] C. Jakobson, I. Bloom, in Y. Nemirovsky, “1/f Noise in CMOS transistors for analog 
applications from subthreshold to saturation,” Solid-State Electron., vol. 42, no. 10, pp. 
1807–1817, okt. 1998. 
[69] R. J. Baker, CMOS circuit design, layout, and simulation. Hoboken, N.J: Wiley, 2010. 
[70] O. Choksi in L. R. Carley, “Analysis of switched-capacitor common-mode feedback 
circuit,” IEEE Trans. Circuits Syst. I Analog Digit. Signal Process., vol. 50, no. 12, pp. 
906–917, dec. 2003. 
[71] D. Strle, “Načrtovanje, modeliranje in simulacije elektromehanskih sigma-delta analog-
nodigitalnih pretvornikov MEMS,” Eletrotehniški Vestn., vol. 83, no. (1-2), pp. 61–67, 
2016. 
[72] D. Strle, “Visokonivojsko modeliranje in načrtovanje večkanalnega senzorskega sistema 
za zaznavanje različnih molekul v zraku,” Eletrotehniški Vestn., vol. 82, no. 5, pp. 253–
259, 2015. 
[73] D. Strle, “Mixed-Signal Circuits Modeling and Simulations Using Matlab,” v Engine-










Izjavljam, da sem doktorsko delo izdelal samostojno s pomočjo mentorja izr. prof. dr. Draga 




                           Uroš Nahtigal 
 
